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Przedmowa 


Książka ta zawiera omówienie nieliniowych układów elektronicznych, a więc układów, które 
najczęściej są wykorzystywane do przekształcania (np. modulacji lub demodulacji) sygnałów 
elektrycznych. Jej podstawowym zadaniem jest takie przedstawienie różnorodnych układów, 
aby Czytelnik mógł. poznać nie tylko zasady działania i podstawowe własności, ale miał. także 
ogólny pogląd.na temat ich projektowania. Dzięki temu będzie ona przydatna zarówno dla 
inżynierów i techników opracowujących oraz stosujących aparaturę elektroniczną, jak też 
studentów uczelni technicznych, którzy dotychczas tematykę tę mogli poznawać nieomal. 
wyłącznie z artykułów i komunikatów, rozproszonych po licznych czasopismach. 

W skład. książki wchodzi siedem rozdziałów. Pierwsze dwa są poświęcone zagadnieniom 
podstawowym i wspólnym dla wszelkich nieliniowych układów elektronicznych. Charakter taki 
ma zwłaszcza rozdział pierwszy, w którym są omawiane podstawowe pojęcia dotyczące 
elementów nieliniowych oraz wielkosygnalowe modele: diod, tranzystorów i tyrystorów. 

W rozdziale tym jest także pokazany ogólny algorytm tworzenia równań opisujących takie 
układy, jak też pewne charakterystyczne własności ich rozwiązań. Dzięki temu rozdział ten 
stanowi pewne wprowadzenie do obszernej dziedziny komputerowych metod. analizy 

i projektowania układów nieliniowych. 

Rozdział, drugi ma na celu przedstawienie zjawisk oraz niektórych charakterystycznych 
własności obwodów i układów nieliniowych. Jest to materiał pomocny zarówno przy 
doświadczalnym badaniu modeli, jak też przy szacowaniu zakresów zmienności parametrów 

dla obliczeń numerycznych. 

Pozostałe rozdziały są poświęcone określonym rodzajom układów nieliniowych. Szczególną 
funkcję wśród tych rozdziałów spełnia jednak rozdział czwarty, ponieważ omawiane w nim układy 
operacyjne, zwłaszcza mnożące, są obecnie bardzo często stosowane w mieszaczach, 
modulatorach i demodulatorach, a więc układach omawianych w rozdziałach od. piątego do 
siódmego. Stąd. też przed studiowaniem tych ostatnich rozdziałów należy zapoznać się 

z materiałem zawartym w rozdziale czwartym. 

Fragmenty ostatnich rozdziałów poświęcone układom z pętlą sprzężenia fazoczułego (punkty 


VI 


5.5, 6 oraz 7.9) zostały opracowane przez mgr. inż. Grzegorza Czajkowskiego, któremu 
dziękuję przy tej okazji za miłą i owocną współpracę. 

Wyrazy szczególnego podziękowania składam pani Janinie Winnickiej, która z ogromnym 
nakładem pracy zdołała przetworzyć rękopis tej książki w jej pierwszy maszynopis. 

Dziękuję także pierwszym czytelnikom tego maszynopisu: mgr. mgr. inż. B. Kalinowskiemu, 
A. Obłójowi oraz M. Sadowskiemu za szereg cennych uwag, które wykorzystałem przy 
ostatecznym opracowaniu. 

Składam również podziękowanie opiniodawcom: prof. dr. hab. inż. M. Białko oraz 

doc. dr. hab. inż. A. Filipkowskiemu za życzliwe i bardzo cenne uwagi merytoryczne. 

Mam świadomość, że powstanie tej książki byłoby niemożliwe bez mozolnej i odpowiedzialnej 
pracy wielu pracowników Wydawnictw oraz Drukarni. Dziękując im wszystkim chciałbym 
jednak w ich gronie szczególnie wyróżnić redaktora Wydawnictw — mgr. inż. Z. Wodzyńską, 
która z dużym osobistym zaangażowaniem, starannie i szybko przygotowała książkę do 
wydania, okazując przy tym wiele wyrozumiałości wobec autora. 
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Wykaz 


b; = Im(y.), Bz = Im(Y;) 
gi = Re(y,), G, = Re(T;) 


R, r = Re(Z, z) 
X, x = Im(Z, z) 
Zo, Ży, Z 

O R i 

Zwe ; Zwy 

[z], [vb [2], ..., [5] 
Az, Ay, Ah, ..., As 


L= ie, ib» le, la; ... 


łB,lc.le, ID; «++ 


ia 
i 


iż 


l — [,ł,, le, la 


I, lg, 'rA Ip, łę 

IcBo = Ie]. lczo = lc 
Igs0 
|UcB = const 


, 


1, Is, Ics, Ips 
M — lep, Mc» Ubpz 


llCB, UEB, UBz 


tą, ll> 


u 


p 
U— U , U. , U , U: 


IB = 0 
Ugc = const  |UEB = const 


ważniejszych oznaczeń 


— susceptancja 

— konduktancja 

— rezystancja 

— reaktancja 

-—— impedancje 

— admitancje 

— impedancje robocze: wejściowa i wyjściowa 

—— macierze 

— wyznaczniki macierzy, np. Ay = Vq11722—YV12)21 

— wartość chwilowa prądu, np. elektrody E, B, C, D itd. 

— bieżąca wartość składowej stałej prądu elektrody B,C, 
E, D (wolnozmienna wartość średnia prądu) 

— wartości chwilowe prądów: wejściowego, wyjściowego 

— wartość średnia prądu szumów 


— średnia kwadratów prądu szumów 
-— zespolona wartość prądu (I = |l|ej7), np. w obwodzie 
elektrody C, B, E, D 
—— składowa stała prądu elektrody C, B, E, D, Z itd. 
Izo = le — prądy zerowe tranzystora bipolarnego 
Ie = 0 


— prądy nasycenia 

— wartość chwilowa napięcia, np. pomiędzy elektrodami 
E—B,C—B,B—Zitd. 

— bieżące wartości składowej stałej napięcia między elek- 
trodami C—B, E—B, B—Z (wolnozmienna wartość śred- 
nia) 

— wartości chwilowe napięć: wejściowego i wyjściowego 

— wartość średnia napięcia szumów 

— średnia kwadratów napięcia szumów 

— wartość zespolona napięcia (U = |U|e'7), np. między 
elektrodami CB, CE, E—B, B—Z 


XI 


U* — wartość zespolona sprzężona (U* = |U|e"J%) 
U, I P — symbole stosowane dla szczególnego podkreślenia charak- 
teru zespolonego 
b, 'A B — jąk wyżej — dla wartości sprzężonych 
€p, Up, ip — SEM, napięcie, prąd dryftu 
Pp — moc chwilowa 
P — wartość średnia mocy czynnej 
Pą, P,, Pu — moce czynne: dostarczana, tracona, użyteczna 
Bo(x), B; (x), ..., B„(x) — funkcje Bessela m-tego rzędu od argumentu urojonego 
(tzw. funkcje zmodyfikowane) 
eZ 2,71828 ... — podstawa logarytmów naturalnych 
exp x m e” 
f — częstotliwość 
fff ffz — częstotliwości: sygnału, pośrednia, heterodyny, lustrzana, 
zakłóceń 
F -— współczynnik szumu 
gp — nachylenie (konduktancja) przemiany 
G(o) — widmo energetyczne (np. szumu) 
Gu, G: — współczynniki stabilizacji: napięcia, prądu 
kmu; Kmp — wzmocnienia mieszacza: napięciowe, mocy 
I — indukcyjność rozproszenia (w transformatorze) 
M, My, IM — współczynniki głębokości modulacji ogólnie, napięcia, 
prądu 
z ; ; 
wassż> — rrzekładnia zwojowa transformatora 
zj 
q — ładunek elementarny (q £ 1,6021 : 1073? ©) 
4,0 — ładunek 
ą -— współczynnik filtracji 
du E ; AR 
rp = " — rezystancja dynamiczna (różniczkowa) 
i 
r -—— wypadkowa rezystancja transformatora 
—dUo ; EJ . 
R, = WB -— rezystancja wyjściowa prostownika 
o 
AUe ; NET. 
= 10 — czułość detektora (demodulatora) częstotliwości 
t — współczynnik tętnień, czas 
T — temperatura, okres, czas trwania impulsu 
Sia Za śnycZy — liczby zwojów w transformatorze 
. Ę [V] tencjał termi 
Pp z m Z NL — potencjał termiczny 
a 11000 FOTE 
1 
Z — -— współczynnik w wyrażeniach aproksymujących charak- 
Pr terystyki diod oraz tranzystorów 
o — skuteczność prostowania 
AU » AU, 
Ay - -— skuteczność detekcji (lwa za ) 
U MUN 
Yw Vi — współczynniki termiczne w stabilizatorach: napięcia, 


prądu 
ó — wskaźnik dewiacji 
La" — napięcie dyfuzyjne (zwykle 45 > gr) 
p _— strumień magnetyczny skojarzony (W = zO) 
B — strumień magnetyczny 
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X = R 20 — współczynnik sprzężenia magnetycznego 
Vita 
AF, AQ = 2nAF. — dewiacje: częstotliwości, pulsacji 
w = Żrf m pulsacja 
©m -— pulsacja sygnału modulującego 
©, Op, Wy, Oj, Oz — pulsacje: sygnału, pośrednia, heterodyny, lustrzana, za- 
kłócenia 
AM, FM, PM — symbole modułacji: amplitudy, częstotliwości, fazy 
— „mały” parametr 
© — kąt przepływu 
e — współczynnik korelacji 
a — dyspersja (np. szumu) 
1...] — wartość bezwzględna (moduł) 
Q — dobroć 
© Wy z RP. 
pz ——— — miara odstrojenia 
0, © 
$ = Qvy 
1=RC — stała czasowa 
Ń, Hp — sprawności energetyczne 
Wykaz ważniejszych indeksów 
i,j,k — indeksy bieżące (liczby całkowite) 
m — wartość minimalna 
M — wartość maksymalna 
0 — wartość początkowa 
n — wartość nominalna 
G, £ — generatora, źródła sygnału (np. YG, Z) 
L,o — obciążenie (np. Y,, UŁ) 
1n, 2m — amplituda n-tej harmonicznej sygnału wejściowego, 
amplituda rn-tej harmonicznej sygnału wyjściowego (np. 
Us, 123) 
c, w — parametr odpowiadający wartości: całkowitej, wypad- 
kowej (np. ZŻyc» Tw) 
s — sygnału (np. w,, U.) 
k — heterodyny (np. wy, Ux) 
Pp — pośrednia (np. wp, U,) 
N -—— nośna (np. Ux) 
r — różniczkowa (np. C,, L,) 
i — całkowa (np. C;, Ł;) 
n -—— elektronów (np. koncentracja pn) 
Pp — dziur (np. koncentracja p,) 
t — transformatora (np. Z, r.) 
z — zastępująca, zastępcza, równoważna (np. Yz, Cz, Lz, Tz) 


ROZDZIAŁ 


Modele i równania 
elementów i układów 
nieliniowych 


l.1. « Uwagi wstępne 


Nieliniowymi układami elektronicznymi są takie układy, 
w których przy zadanych warunkach pracy (tzn. sygnałach sterujących, napię- 
ciach zasilających, obciążeniach i temperaturze) w istotny sposób przejawiają 
się nieliniowe własności co najmniej jednego ich elementu". 

Przejawy te mogą być zarówno użyteczne, jak też szkodliwe. W pierwszym przy- 
padku polegają one najczęściej na takim oddziaływaniu na widmo lub postać 
przebiegów czasowych prądów i napięć, które jest przydatne do przekazywania 
lub odbioru informacji. 

Modelem? układu nieliniowego jest zawsze sieć nieliniowa lub układ równań 
nieliniowych, a jedną z podstawowych własności —niestosowalność za- 
sady superpozycji, tzn. sumowania reakcji na dowolne wymuszenia 
składowe. 

Analogowymi są natomiast te spośród układów elektronicznych, w których 
istotą przenoszenia informacji jest odpowiednia zmiana wartości chwilowej prą- 
dów i napięć. W odróżnieniu od układów cyfrowych nie występują w takich ukła- 
dach sygnały o skwantowanych poziomach standardowych, a jedynie takie, 
których wartości w sposób ciągły wypełniają przedziały, wynikające z dyna- 
micznych własności układu. 

Nieliniowymi układami elektronicznymi będą więc — przykładowo — układy: 
mnożące, logarytmujące, antylogarytmujące, ograniczające amplitudę czy powie- 
lające częstotliwość. Pewne zestawy takich układów mogą jednak w dość szerokim 


1 Nieliniowe własności elementu to takie cechy lub zjawiska, które występują jedynie przy nie- 
liniowych zależnościach pomiędzy prądami i napięciami, istniejącymi na jego końcówkach. 

2 Model — układ fizyczny, schemat elektryczny lub opis matematyczny pozwalający otrzymy- 
wać wyniki zbliżone do niektórych, wyróżnionych własności obiektu modełowanego. 
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zakresie wartości chwilowych czy częstotliwości zachowywać się z punktu widzenia 
zacisków wejściowych i wyjściowych identycznie jak układy liniowe. Zestawy 
tego rodzaju nazywamy pseudoliniowymi. Przykłady takich układów 
są pokazane na rys. 1-1. W układzie z rys. 1-la istnieje nieliniowy tor transmi- 
syjny, złożony z układu podwajającego częstotliwość, ogranicznika amplitudy 
oraz filtru FI, dzięki któremu sygnał sinusoidalny o pulsacji w jest przetwarzany 
w sygnał także sinusoidalny, jednak o podwojonej pulsacji 20 i amplitudzie A, 


Uktad mnozący 


FUcosot 


Rys. 1-1. Przykłady układów 
pseudoliniowych [1] 


niezależnej od amplitudy U sygnału wejściowego. Wprowadzając tak ukształto- 
wany sygnał wraz z sygnałem wejściowym na zaciski układu mnożącego otrzy- 
mujemy 
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u,(t) = e (coso £—cos3wt) (1-1) 


Filtrem F2 można następnie wydzielić pierwszy ze składników u;(t), co daje 
u„,(t) = yUcosot (1-2) 


Wynik ten świadczy o tym, że w całym zakresie pulsacji i amplitud, gdzie po- 
prawnie działają wszystkie podzespoły takiego układu, nie modyfikuje on widma 
sygnału i realizuje liniową zależność amplitudy sygnału wyjściowego od wejścio- 
wego, a więc może być zastąpiony równoważnym czwórnikiem liniowym. 
Podobne cechy ma układ z rys. 1-Ib, w którym kaskadowo połączono dwa nie- 
liniowe układy: antylogarytmujący i logarytmujący, co w rezultacie daje 


u, = (blga)+ (blge)u, = A; + A>u, (1-3) 


Jeżeli a = 1, wówczas A; = 0 i zależność napięcia wyjściowego od wejściowego 
staje się identyczna jak w liniowym układzie bez elementów reaktancyjnych. 
Analiza własności dynamicznych, pasmowych itd. takich układów pseudolinio- 
wych wymaga uwzględnienia nieliniowych własności ich podzespołów, co oznacza 
ogólnie, że tworząc modele złożonych układów elektronicznych nie można ogra- 
niczać się do obserwacji ich działania z punktu widzenia zacisków zewnętrznych, 
zwłaszcza przy wąskiej klasie sygnałów sterujących. 


Należy także zwrócić uwagę na to, że najczęściej przy analizie układów nielinio- 
wych stosuje się uproszczone modele ich elementów, a ponadto przy rozwiązy- 
waniu nieliniowych równań poprzestaje się na wyznaczeniu przybliżeń pierwszego 
rzędu. Powstaje z tego powodu niebezpieczeństwo pominięcia niektórych, naj- 
częściej pasożytniczych, zjawisk czy też niewykrycia pewnych ograniczeń w prawi- 
dłowym wypełnianiu danej funkcji układowej. Z tego właśnie powodu ważnym 
składnikiem procesu projektowania wielu układów nieliniowych jest doświad- 
czalna weryfikacja wyników otrzymanych analitycznie, a ponadto doświadczalne 
badanie wrażliwości na zmiany parametrów czy warunków pracy układu. 
Dodajmy jeszcze, że przy projektowaniu układów nieliniowych istotną rolę odgry- 
wa dobra znajomość zjawisk fizycznych, jakie mogą tutaj występować. Do tematu 
tego powrócimy w rozdziale 2, dopełniając go omówieniem niektórych pod- 
stawowych zależności o charakterze energetycznym. 


1.2. « Elementy nieliniowe i ich modele 


1.2.1. Wprowadzenie 


Układy nieliniowe składają się z elementów (praktycznie) liniowych, elementów 
nieliniowych oraz źródeł zasilających. 

Modelowanie elementów liniowych jest tematem wielu publikacji i pojęciowo nie 
stanowi szczególnie trudnego zagadnienia. Nie rozwijając z tego powodu tego 
tematu szerzej zwrócimy jedynie uwagę na tę okoliczność, że duże bogactwo 
zjawisk fizycznych (np. powielanie i dzielenie częstotliwości, złożone stany przej- 
ściowe), z jakim mamy do czynienia w układach nieliniowych, utrudnia oszaco- 
wanie przedziału częstotliwości, w którym model elementu powinien dostatecznie 
wiernie odtwarzać jego własności. Jest przy tym regułą, że modele ,„„wąskopas- 
mowe”” — stosunkowo proste — prowadzą szybciej do wyników, łatwiej interpre- 
towalnych fizycznie, natomiast powiększają prawdopodobieństwo pominięcia sze- 
regu zjawisk, mogących zasadniczo wpływać na pracę układu. Stąd też umiejętność 
stosowania optymalnych modeli należy do szczególnie ważnych w analizie układów 
nieliniowych, a uzyskuje się ją na ogół w drodze własnych (także niepomyślnych !) 
doświadczeń. 

Modelowanie elementów nieliniowych natomiast stanowi jeden z trudniejszych 
problemów współczesnej elektroniki, daleki jeszcze od pełnego, ogólnego roz- 
wiązania. Trzeba stwierdzić, że postępy w technologii wytwarzania elementów 
elektronowych — zwłaszcza półprzewodnikowych — doprowadziły do stanu, 
w którym znanych jest co najmniej kilkanaście istotnie różnych typów elementów 
nieliniowych [2]-- [5]. W swoim działaniu są one oparte na różnorodnych zja- 
wiskach fizycznych, mają szereg parametrów pasożytniczych (np. rezystancje 
i indukcyjności doprowadzeń, złącza pasożytnicze itp.) i odznaczają się zróżni- 
cowanymi strukturami geometrycznymi, rozkładami domieszek itp. 

Przystępując do tworzenia modelu dowolnego elementu można opierać się albo 
na podstawowych równaniach fizycznych (np. dotyczących transportu nośników), 
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albo też na analizie własności obserwowanych na jego zaciskach zewnętrznych. 
Doświadczenia zebrane w trakcie dotychczasowych prac w tej dziedzinie wykazały 
jednak, że najbardziej efektywne jest pewne złożenie tych metod podstawowych, 
a mianowicie tworzenie modeli oparte częściowo na analizie podstawowych zja- 
wisk fizycznych (np. w idealizowanym złączu p-n), a częściowo na doświadczalnej 
obserwacji ich własności na zaciskach zewnętrznych. Wynika to w szczególności 
z faktu, że teoretyczne modele wielkosygnałowe rzeczywistych elementów byłyby 
praktycznie nieprzydatne z powodu swojej złożoności, a z drugiej strony znajomość 
jedynie własności „„końcówkowych” przy ograniczonej klasie sygnałów nie stwarza 
dostatecznych podstaw dla prawidłowego konstruowania modelu. Najczęściej 
ogólne rozważania natury fizycznej służą do określenia ogólnego schematu zastęp- 
czego danego elementu, natomiast odpowiednie doświadczenia pozwalają stwier- 
dzić, czy istnieje taki zbiór wartości jego parametrów, przy których otrzymany 
model zadowałająco opisuje rzeczywiste własności. 


1.2.2. Parametry i własności dwójników nieliniowych 


Wśród elementów nieliniowych występują zarówno dwójniki, jak też struktury 
wielozaciskowe. Opis własności dwójników nieliniowych wymaga wprowadzenia 
pewnych pojęć ogólnych, jak też stwarza okazję do przedstawienia niektórych 
zjawisk, występujących także np. w tranzystorach. Dlatego rozważania na temat 
tej grupy elementów, jakie zostaną przeprowadzone obecnie, należy traktować 
jako podstawowe dla całej techniki modelowania elementów nieliniowych. 
Za najprostszy dwójnik nieliniowy uważa się nieliniowy element re- 
zystancyjny. Jest to taki element, w którym związki pomiędzy dowolnie 
zmiennymi chwilowymi wartościami prądów i odpowiadających im napięć mogą 
być opisane zależnościami 

i = f(u) 
lub 

u = (i) 
Przykładem takiego dwójnika jest dioda półprzewodnikowa, włączona w obwodzie 
prądu o niewielkiej częstotliwości. 
Jak wiadomo, w takich warunkach [2] związek pomiędzy prądem diody ip a na- 
pięciem na jej końcówkach up w szerokim zakresie zmian tych wielkości można 
opisać zależnością 


ip = I,[e**P— 1] (1-4) 
gdzie 
NAPEZ 
św kT PT 


Dla określenia własności diody (dwójnika rezystancyjnego) dla składowych stałych 
wprowadza się pojęcie tzw. rezystancji statycznej Kp 


60 | UB i5 
A= be © r (zr NS 


Natomiast własności diody w wąskim otoczeniu ustalonych składowych stałych 
Up, Ip (dla małych przyrostów napięć i prądów) opisuje rezystancja dy- 
namiczna? diody rp 


dup || || 


dip up=Up - ył; eo 


(1-6) 


rp = 


Należy podkreślić, że w nieliniowym dwójniku rezystancyjnym rezystancje te są 
liczbowo różne. Przykładowo, ich zależność od napięcia up w przypadku diody 
opisanej zależnością (1-4) ma charakter pokazany na rys. 1-2. Widać, że wartości 
liczbowe tych rezystancji znacznie się różnią, szczególnie w zakresie przewodzenia 
diody (yup > 1) i nie mogą być one mylone czy utożsamiane. 


Rys. 1-2. Zależność rezystancji diody: statycznej Rp 
i dynamicznej rp od napięcia up 0 20 40 60 80 


Ważną odmianą dwójników rezystancyjnych są takie, w których na charakte- 
rystykach prądowo-napięciowych występują odcinki opadające. We wszystkich 
stosowanych w praktyce dwójnikach tego rodzaju występuje tylko jeden taki 
odcinek, a charakterystyki mają przebiegi jak na rys. 1-3. 

Jeżeli w zakresie A-B tych charakterystyk powstanie przyrost napięcia lub prądu, 
to wywoła on przeciwny co do znaku przyrost prądu lub napięcia. Oznacza to, 
że rezystancja przyrostowa takich elementów jest ujemna, tzn. na przyrosty te 
reagują one dostarczaniem do obwodu zewnętrznego pewnej energii. Powstaje 
ona kosztem energii źródła zasilającego (stałoprądowego), jakie musi działać 
w układzie, by punkt pracy takiego elementu znalazł się na odcinku 4-B. Wystę- 
powanie takich ujemnych rezystancji przyrostowych wynika z sumowania skutków 
pewnych zjawisk fizycznych, wpływających na przepływ prądu w takich nielinio- 
wych dwójnikach. 

Elementom takim można jednak zawsze przyporządkować modele w postaci układów ze sprzęże- 


niem zwrotnym, przy czym ich struktura ma postać pokazaną na rys. 1-4 [4]. Rozważmy układ 
pokazany na rys. 1-4a. 


" Rezystancja dynamiczna często jest nazywana różniczkową lub przyrostową. 


100 


1/5 


(Up 


Rys. 1-3. Charakterystyki prądowo- 
-napięciowe typu N (rys. a), typu S$ 

(rys. b) i odpowiadające im 
charakterystyki rezystancji dynamicznych 
(rys. c oraz d) 


| 
Ę Ż me + Rys. 1-4. Modele 
-5 NR I elementów typu N 
B of I oraz S$ ze 
, ; | | | sprzężeniami 
; MR Ł zwrotnymi 
Uą Uy  Ug pa la Im 1a 


Przyjmując, że w tym modelu działania elementu rezystancyjnego typu N przyrost prądu Aiy 
jest pomijalny, możemy napisać 
Au— puAug 
Aoc = 1-7) 
Rp 


Zakładając ponadto, że sygnał zwrotny Au; powstaje bez opóźnień i może być opisany zależ- 
nością 
Au, = B(u)du = Aus (1-8) 


z (1-7) otrzymujemy 


Ai ZE jt=gó(0] 
Paz JH u) 


a stąd 


Ai 1—uf(u) 
Z —m— m ——— 1-9 
ŚD AG R (1-9) 
Konduktancja ta będzie miała przebieg zgodny z podanym na rys. 1-3c, gdy zmiany transmisji 
zwrotnej B(u) w takim modelu elementu typu N będą zachodziły zgodnie z rys. 1-4c. 
Podobnie rozważmy układ z rys. 1-4b, modelujący mechanizm działania elementu typu S. Tutaj 
także założono, że przyrost napięcia Au, jest pomijalnie mały, co pozwala napisać 


Au 
Ai = «Ai, +—— (1-10) 
Ry 


Rys. 1-5. Przykład 
deformacji 
charakterystyk typu 
S przy szybkich 
(sinusoidalnych) 
zmianach prądu [6] 


Załóżmy dalej, że 
Ai, = y()AI = Ai, (1-11) 


Wobec (1-10) otrzymuje się wówczas 


Au 
Ai[1 —ay(i)] =— (1-12) 
Ry 
1 stąd 
Au 
roz w = Ryll —ay(i)] (1-13) 


W tym przypadku zmiany rezystancji rp w funkcji prądu i będą zbieżne ze zmianami pokazanymi 
na rys. 1-3d, jeżeli zmiany transmisji zwrotnej y(i) będą zachodziły w sposób zgodny z rys. 
1-4d. 

Zjawiska fizyczne prowadzące do powstawania ujemnych rezystancji przyrostowych oddziałują 
na przepływ prądu z pewnym opóźnieniem. Jeżeli jest ono pomijalne wobec okresu zmian napięć 
i prądów w obwodach, gdzie są włączane takie dwójniki, wówczas przedstawione poprzednio 
modele i rozważania są wystarczająco dokładne. 

Jeżeli jednak elementy o takich ujemnych rezystancjach stosuje się w obwodach z szybkimi zmia- 
nami napięć i prądów, wówczas konieczne staje się uwzględnienie opóźnień, jakie muszą wy- 
stąpić w ich modelach ze sprzężeniami zwrotnymi. 

Rezultatem tych opóźnień fizycznych staje się deformacja omawianych charakterystyk, przykła- 
dowo pokazana na rys. 1-5 [6] i konieczność wprowadzenia do schematów zastępczych takich 
elementów odpowiednich reaktancji. Ich charakter wynika z następującego rozumowania. 


F=f>f P-G>Ę 


8/1 


Rozważmy układ z rys. 1-4a (model przy typie N), przyjmując że przyrost napięcia Au(t) ma 
charakter „„małego”” skoku jednostkowego, tzn. 
Au(t) = 1(t) 


Przy opóźniającym (bezwładnym) torze zwrotnym 8 przebieg narastania sygnału zwrotnego ma 
charakter zbliżony do pokazanego na rys. 1-6a. Można go więc opisać zależnością 


t 
Au; £ Blu) [, —e | Z Au; (1-14) 
co wobec zależności (1-7) pozwala dalej napisać | 
| „db 
D— 1- „| 
Ai(1) = 10-860 He "I (1-15) 
Ry 


kadu 


Rys. 1-6. Charakterystyki 


f= 


prądowo-napięciowe elementów 
typu N (rys. a) oraz typu $ 
(rys. c) i wynikające z nich 
charakterystyki rezystancji 

(o< 0) dynamicznej (rys. b i d) 


Jest to przebieg o charakterze pokazanym na rys. 1-6b, a więc jakościowo zbieżny z prądem 
w dwójniku rezystancyjno-pojemnościowym?*. W początkowym okresie szybkość zmniejszania 
się prądu jest przy tym taka jak w prostym szeregowym dwójniku RC. o stałej czasowej Ty; = 
= rNCy [4] 

to 
jn PW 

uB(u) —1 

W tym sensie mówimy o pewnej zastępczej pojemności elementów z charakterystykami typu N 
na odcinku opadającym. 


[u8(u) > 1] (1-16) 


TN) A 


*» Ograniczenie wartości Ai(0) świadczy o występowaniu w schemacie zastępczym takiego ele- 
mentu rezystancji włączonej szeregowo z pojemnością, natomiast niezerowa wartość Ai(o0) wy- 
maga występowania ponadto także rezystancji równoległej. 


W przypadku elementów typu S założono w schemacie z rys. 1-4b wymuszenie 
Ai(t) = 10) 


i przyjęto charakter narastania prądu zwrotnego jak na rys. 1-6c. Zakładając dalej 


L4 
Ai, Z | | z Ai, (1-17) 


z (1-12) otrzymano 


t 
Au(t) = Rw kóeat E żę * J; (1-18) 


Jest to przebieg jak na rys. 1-6d, a więc zbieżny jakościowo z przebiegiem reakcji napięciowej 
w dwójniku indukcyjno-rezystancyjnym pobudzonym jednostkowym skokiem prądu. Począt- 
kowa szybkość zmniejszania napięcia jest taka jak w prostym szeregowym dwójniku RL o stałej 


? Les, wi ce . ś RA 

czasowej z,s, = —— [4] spełniającej zależność 

r 
(S) 


t i 
Tys) RET lay(i) > 1] (1-19) 


ez =T 
Na takiej podstawie mówimy o indukcyjności w schematach zastępczych elementów z charakte- 
rystykami typu S na odcinku opadającym. 
W ogromnej większości przypadków (diody tunelowe, diody lawinowe) bezwładność mechanizmu 
wewnętrznego sprzężenia zwrotnego jest niewielka i zazwyczaj pomijalna. 
Istnieją jednak takie elementy omawianego typu, w których może ona odgrywać znaczną rolę”. 
Przykładem mogą być tutaj zwłaszcza niektóre typy dynistorów (struktury :p-n-p-n). Ilustracją 
tego rodzaju własności dynistora jest rys. 1-72). 
Tutaj sposób tworzenia modelu sprzężeniowego (rys. 1-7d) jest oczywisty i wynika wprost z rys, 
1-7b. Natomiast mniej oczywiste jest to, że o ile bezwładność dynistora na odcinku A—B (rys. 
1-7c) odpowiada działaniu pojemności C, zależnej od napięcia u w sposób pokazany na rys. 1-7e, 
to na odcinku opadającym B—C otrzymuje się pzwną indukcyjność Z,s, zależną od natężenia 
prądu w sposób pokazany na rys. 1-7f. Zarówno C, jak i Zys, mają przy tym wartości znaczące 
iistotnie oddziałują na procesy przełączania*”. Należy tutaj dodać, że zastępcza indukcyjność 
w schemacie zastępczym elementu, w którym bezwładność jest fizycznie modelowana pojemno- 
ściami złączowymi i dyfuzyjnymi, wynika ze spscyficznych efektów Millera [7] i występuje jedynie 
w takim zakresie, gdzie wzmocnienie w pętli ma określoną wartość i fazę. Dzieje się tak właśnie 
w zakresie opadającego odcinka charakterystyki prądowo-napięciowej. 


Dla zastosowań omawianych elementów (typu N czy S) w generatorach i wzmac- 
niaczach istotne znaczenie ma linearyzowana konduktancja (re- 
zystancja) ujemna. Określa ona np. przy elemencie N związek pomiędzy 
amplitudami: sinusoidalnego napięcia i składowej podstawowej prądu przy pracy 
na opadającym odcinku charakterystyki, tzn. jeżeli przy 


Up(t) = Usinot 
mamy 


ip) = —Tsinot+ | Isin(kot+ py) 
k=ż 


1) Uwaga ta dotyczy także tyrystorów jako elementów o podobnych własnościach na zaciskach 
„anoda-katoda ”. 

2) Przytoczone dane liczbowe dotyczą dynistora radzieckiego D227 [4]. 

*> Patrz np. [4], str. 113—118. 


1/9 


Rys. 1-7. Dynistor i niektóre jego własności [40] 


Parametr ten jest zilustrowany na rys. 1-8. 
Inną, ważną grupę nieliniowych dwójników stanowią warikapy i wari- 
kondy. Ogólnie biorąc, są to elementy mające realizować pojemność uzależnio- 
ną od wartości napięcia na zaciskach. 
Pierwszą nazwą — warikapy — określa się ogólnie takie dwójniki pojemnościowe, 
w których dla uzależnienia pojemności od napięcia wykorzystuje się własności 
złącza p-n. Wynika z nich w szczególności, że przy polaryzacji zaporowej złącze 
ma pojemność różniczkową (dynamiczną) 
dą A Cz:(0) 
Czi(Up) zz dup a” lwp-u7)* = (-=) (1 20) 
PD 
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gdzie: 
A — stała zależna od powierzchni złącza, 
« — wykładnik zależny od rozkładu domieszek [zwykle « e (0,2--0,5)] 


”- R A Dp 
Vp = Qrln h; prln bi 


— napięcie dyfuzyjne (zwykle vp > 97), 


kT . z 
Qr = Ez — potencjał termiczny. 


Z zależności (1-20) wynika dalej, że 


ACz = Cz:(0) l maz Cz(Up)a (1-21) 
dup YVD (1-2) %p—Up 
PD 


Rys. 1.8. Charakterystyki linearyzowanej konduktancji diody tunelowej 


skąd 
1 dC, 

C(Up) = Er (vp— up) a (1-22) 

a więc [8] 
Czi(Up) s, B= up (1-23) 
( dCz « 
dup 

Ponadto 


dq = CO (1-12) au (1-24) 
YD 
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a stąd 


I-« 
u 
q(uo) = — >> ( -o C.(0) (1-25) 
Hustracją zależności (1-20), (1-23) oraz (1-25) są charakterystyki zestawione na 
rys. 1-9, 
Z własności złącza p-n wynika także, że gdy napięcie up powoduje jego wejście 
w stan przewodzenia (3e > kilka wówczas znaczną rolę zaczyna odgrywać 
T 
tzw. pojemność dyfuzyjna”. Można pokazać [10], że przy dostatecznie 


Up 


b 4 gf uz) 


Wo 
tgy=z 


Rys. 1-9, Niektóre charakterystyki pojemności złączowej [8], [10] 


wolnych zmianach napięcia na złączu (wr < 1, gdzie r — czas życia nośników 
mniejszościowych w obszarze z mniejszą koncentracją domieszek) 


up 
dq +. 0 
C = KA = Pr zę (1-26) 
gdzie: 
1, — prąd nasycenia złącza, 


kT : 
pr = > potencjał termiczny. 


1 Wynika ona z tego, że przepływowi prądu towarzyszy wstrzykiwanie nośników mniejszościo- 
wych (elektronów do obszaru p, dziur do obszaru x). Dla utrzymania neutralności musi wówczas 
wzrosnąć liczba nośników większościowych w każdym z tych obszarów. Są one doprowadzane 
z obwodu zewnętrznego przy każdorazowej zmianie liczby wstrzykiwanych nośników mniejszoś- 
ciowych (tzn. Aup z4 0). Jeżeli q, — ładunek dziur wstrzykiwanych do obszaru n, q, — ładunek 
elektronów wstrzykiwanych do obszaru p, to 


NE d(qn + q;) 


[e 
i du 


Ponieważ prąd płynący przez złącze ma wartość 
uD 


ip = I,(e 7 — 1) (1-27) 


to widać, że w stanie dostatecznie głębokiego przewodzenia (zz > kilka zamiast 
T 


(1-26) można napisać 
YI 1- 
Ca 2pr Ip ( 28) 
Pojemność dyfuzyjna bardzo silnie zależy zatem od napięcia na złączu”, a liniowo 
jest powiązana z prądem. Porównując (1-26) z (1-27) można zauważyć, że kon- 


duktancja g = 68 tak silnie bocznikuje przewodzące złącze, iż — jak wynika 


dup 
z analizy [10] — dobroć pojemności dyfuzyjnej diody jest zawsze mniejsza od 
jedności. 
Jeżeli zmiany napięcia zachodzą szybko (wr Z 1), wówczas proces wstrzykiwania 
nośników mniejszościowych nie nadąża ze zmianami napięcia i w rezultacie 
pojemność dyfuzyjna maleje. Tak więc w przypadku warikapów (pojemności 
złączowych) otrzymuje się zawsze jednoznaczny związek pomiędzy ładunkiem 
q i napięciem na zaciskach u,. Oznacza to, że definiując: 
a)pojemność różniczkową (dynamiczną) 


dq 
C,(u) — du (1-29) 
b)pojemność całkową (statyczną) 
Gilu) = (1-30) 


można w prosty sposób opisać wzajemne związki pomiędzy napięciem, pojemno- 
ściami i natężeniem prądu płynącego przez pojemność, bowiem 


= -. $ = Cl) (1-31) 
i = L=3 = q; [Gi (u)u] = ta Z | Ę (1-32) 


Znacznie bardziej złożona sytuacja występuje w przypadku warikondów, to znaczy 
kondensatorów z nieliniowym dielektrykiem. Zasadniczą właściwością tych 
rzadko spotykanych nieliniowych kondensatorów jest występowanie histe- 
rezy. 

Przejawia się ona w tym (rys. 1-10a), że zmianom napięcia u. od (—U) do (+ U) towarzyszą inne 
zmiany ładunku 4, aniżeli przy zmianach u, od (+ U) do (—U). W konsekwencji zmiany po- 
jemności różniczkowej (dynamicznej) C,(u) są inne dla górnej i dolnej gałęzi pętli q,(u,). Po- 


U Przykładowo [10], zmiana napięcia up od zera do 200 mV powoduje wzrost pojemności dy- 
fuzyjnej w stosunku 2200-krotnym. Natomiast pojemność złącza w dopuszczalnym zakresie na- 
pięć zaporowych zmienia się nie więcej jak 4--5-krotnie. 
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wstaje tutaj sytuacja zilustrowana rys. 1-10b, gdzie ustalonej wartości napięcia x,+ odpowiadają 
dwie istotnie różne pojemności C,,**> oraz C,,;l7). W takiej sytuacji pojemność ta staje się mało 
przydatna do opisu własności warikonda, a stosowane są pewne pojemności „,definicyjne”. 
Pojemnością efektywną Cę nazywa się pojemność takiego kondensatora liniowego, który przy 
działaniu napięcia maksymalnego Uy gromadzi taki sam ładunek jak dany warikond. 
Pojemnością nominalną** C, nazywa się pojemność efektywną, określoną przy nominalnej ampli- 
tudzie (0,5--2,0 V w zależności od warunków technicznych) sygnału sinusoidalnego o częstotli- 
wości 1 kHz. 

Pojemnością równoważną Cp nazywa się pojemność określoną przez amplitudy przyrostów AU. 
i AQ powiązane pętlą histerezy jak na rys. 1-11. Tak zdefiniowana pojzsmność określa działanie 


Rys. 1-10. Własności warikondów przy zerowej 


składowej stałej napięcia uę(t) 


warikonda jedynie w sposób szacunkowy, ponieważ jest niezależna od kształtu przyrostowej pętli 
histerezy, określającego widmo prądu czy napięcia. Jest przy tym zależna od wstępnej polaryza- 
cji Uę, amplitudy przyrostów AU, a także ich przebiegu czasowego. 

Aby jeszcze nieco mocniej ugruntować przekonanie, iż opis własności nawet dwójników nieli- 
niowych nie jest prosty, prześledźmy wzajemne powiązania napięcia i ładunku w kilku przy 
kładowych sytuacjach. 

Na rysunku 1-12a pokazano zmiany ładunku q. zachodzące przy napięciu złożonym ze stałej 
polaryzacji U, i sygnału sinusoidalnego o amplitudzie U. Widać, że przyrostowe pętle histerezy 
ulegają istotnym zmianom. Ich konsekwencją są zmiany pojemności równoważnej CR, pokazane 
na rys. 1-12b. Jeżeli obok polaryzacji Uę występują sygnały o pewnej niezerowej wartości Śśred- 
niej, np. impulsowe, wówczas otrzymuje się sytuację pokazaną na rys. 1-12c, a pętle przyrostowe 


b Pojemności nominalne produkowanych seryjnie warikondów dochodzą do mikrofaradów 51 
a więc poziomów nieosiągalnych w warikapach (kondensatorach złączowych). Pojemność no- 
mina!na jest parametrem katalogowym gwarantowanym przez producenta. 


przyjmują formy pokazane (po złożeniu jednym z wierzchołków) na rys. 1-12d. W takiej sytuacji 
pojemność równoważna Cz staje się dość złożoną funkcją zarówno polaryzacji początkowej Uó, 
jak też amplitudy impulsów U, o ogólnym charakterze pokazanym na rys. 1-12e. 

Przy analizie obwodów z warikondami trzeba ponadto pamiętać, iż są to elementy niekiedy 
o znacznych stratach (tg 6 dochodzący do około 0,08 przy 1 kHz w kondensatorach o dużych 
pojemnościach — rzędu uF). 

Co najmniej równie złożony jest opis i związki prądu z napięciem w nielinio- 
wych elementach indukcyjnych. W tym przypadku magnetyczny 
strumień skojarzony y jest nieliniową — często histeretyczną — funkcją natężenia 
prądu płynącego przez uzwojenie. Znając tę zależność y = f(i) określa się: 
a)indukcyjność różniczkową (dynamiczną) 


_ dy(i) 
ABW: Fig (1-33) 


115 


Rys. 1-11. Graficzna interpretacja przyrostów AQ 
oraz AU 


b) indukcyjność całkową (statyczną) 


L, = aa (1-34) 
co dalej prowadzi do zależności 
_ dy _ dp di _ , „. di 
Ka ar dr La (1-35) 
_ dy _d dx>.- „,, dŁ(I) | di ; 
z. z ŁÓ= |LO+! oka (1-35) 


Zjawiska histerezy powodują i w tym przypadku niejednoznaczność przyporząd- 
kowania wartości Z,„(i) i L,(i) wartościom natężenia prądu i ogólny obraz zjawisk 
analogiczny jak przy warikondach. Tematu tego nie rozważamy bardziej szcze- 
gółowo ze względu na ograniczone i malejące zastosowanie elementów tego ro- 
dzaju. 

W dotychczasowych rozważaniach modele dwójników nieliniowych zawierały 
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Age  U,=const 
u,()>0 


Rys. 1-12. Przykładowe charakterystyki warikondów [5] 


wyłącznie pojemności lub indukcyjności oraz rezystancje. Takie stosunkowo proste 
modele są zadowalające, kiedy analizowane dwójniki nieliniowe są włączane do 
obwodów o niezbyt szybkich zmianach napięć i prądów. Jeżeli jednak ten warunek 
nie jest spełniony, wówczas w modelach takich trzeba na ogół wprowadzać nowe 
elementy. 

Rozważmy ten problem na przykładzie diody półprzewodnikowej. Wiemy już, 
że własności samego złącza można opisać podając: rezystancję dynamiczną rp, 
pojemność złączową C.;, oraz pojemność dyfuzyjną C,. Z podanych wcześniej 
zależności (1-6), (1-20) oraz (1-26) wynika, że gdy składowa stała napięcia Up 
utrzymuje diodę w zakresie zaporowym, to decydującą rolę gra pojemność złą- 
czowa, natomiast kiedy wykorzystuje się diodę w zakresie przewodzenia, wówczas 
jej dominującymi parametrami stają się: rezystancja dynamiczna oraz pojemność 
dyfuzyjna””. Rzeczywista dioda ma jednak ponadto pewną rezystancję szeregową 


= ń(upo) 


Rys. 1-13. Kolejno wzbogacane modele diody półprzewodnikowej 


R, (wynikającą z istnienia pasywnych obszarów półprzewodnika oraz własności 
samych wyprowadzeń), indukcyjność doprowadzeń /,,, a także pojemność opraw- 
ki C, (pomiędzy wyprowadzeniami). Znaczenie tych parametrów wzrasta w miarę 
wzrostu częstotliwości i powoduje, że model diody coraz znaczniej odbiega od 
modelu samego złącza. Takie kolejno wzbogacane, tzn. odpowiadające coraz 
szerszemu zakresowi częstotliwości, modele diod przedstawia rys. 1-13. 

Podobne własności mają wszystkie inne nieliniowe elementy dwójnikowe, a w re- 
zultacie i ich modele. 


1.2.3. Modele tranzystorów 


Mając wytworzony pewien ogólny obraz problemów dotyczących nieliniowych 
dwójników, przejdziemy obecnie do krótkiego przedstawienia nieliniowych (tzn. 
wielkosygnałowych) modeli tranzystorów. Modelami takimi należy operować 
w każdym przypadku, kiedy istnieje domniemanie, iż wartości napięć i prądów 
tranzystora mogą spowodować wyraźne przejawy jego nieliniowości. Należy 
podkreślić, że z takim stanem mamy już do czynienia przy stosunkowo niedużych 


1» Wartości liczbowe tych parametrów zależą w każdym przypadku od geometrycznych własności 
złącza, a także od typu diody. Jak wiadomo [27], występują tu zasadnicze różnice między dio- 
dami konwencjonalnymi a np. diodami ładunkowymi, tunelowymi czy diodami z barierą Schott- 
ky'ego (złączem metal-półprzewodnik). 
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przyrostach np. napięcia emiter-baza (rzędu kilkanaście — kilkadziesiąt mV) czy 
bramka-dren oraz że w ogromnej większości przypadków układów opisywanych 
dalej stany takie należą do typowych warunków pracy. 

Podstawowym dla dalszych rozważań jest tutaj stwierdzenie, iż nie istnieją takie 
modele tranzystorów, które opisywałyby ich własności przy dowolnie dużych 
i dowolnie szybkozmiennych sygnałach. Poszukiwanie i tworzenie takich „,uni- 
wersalnych”” modeli wydaje się przy tym zupełnie zbędne, ponieważ jest wysoce 
prawdopodobne, że ich struktura i opis byłyby tak złożone, iż praktycznie zupełnie 
nieprzydatne. Stąd też wszystkie modele tego rodzaju trzeba traktować jako 
wyraz pewnego kompromisu pomiędzy prostotą i zakresem zastosowań, a roz- 
powszechnienie pewnych modeli — za wyraz pozytywnej oceny tego kompromisu 
ze strony większości użytkowników. Tematyce modelowania tranzystorów są 
przy tym poświęcone setki publikacji, z których niektóre znaczniejsze są wymie- 
nione w wykazie bibliografii [11]-- [24], [38]. 

Wyjściowym modelem nieliniowym tranzystora bipolarnego jest stałoprądo- 
wy model Ebersa-Molla [11], [7], [28]. W swojej najprostszej formie 
ma on postać układu pokazanego na rys. 1-14a. Nieliniowość modelu jest repre- 
zentowana diodami, których prądy są zależne od napięć według relacji 


Jgn = Ięs[Exp(y UB) — 1] (1-36) 

le1 = Icslexp(y Ucz) — 1] (1-37) 
_1 4 

Por kT 


Rezultatem są nieliniowe związki „prądów końcówkowych” Izi łe z napięciami 
Ugp 1 UcB 0 postaci 
IĘ = Ies[Exp(y UrB) — 1] — ay Icslexp(7 Ucz) — 1] (1-38) 
Ię = ©ylzslexp(y UEB) — 1] — Zcslexp(y UcB) — 1] (1-39) 
Ponieważ wartości prądów Izs, cs są powiązane zależnością”) 


u Zauważmy, że przy rozwartym obwodzie emitera (ły = 0) i dużej wartości zaporowego na- 
pięcia Ucz (takiej, że exp(yUcz) < 1) 


Ie = lcso £ %yN Izs(lexp(7UzB) —1]+ lcs (a) 
Z zależności (1-38) wynika równocześnie, że 
Ies[exp(y Urs) —1]+ ty cs £ 0 (b) 


co podstawione do zależności (a) daje 


IcBo 
Is £ ————- (c) 
1 — Gy Oy 
Podobnie, przy rozwartym obwodzie kolektora (Ic = 0) i dużej wartości zaporowego napięcia 
Usa (takiej, że exp (yUzp) < 1) 


Ig = — lego £ — Izs— 0% Ics[exp(yUca) —1] (d) 
a równocześnie z (1—39) 
—dy IEs— cs [Exp(yUcB) —1] £ 0 (e) 


Zestawiając zależności (d) oraz (e) otrzymuje się 


I 
Igs = RLZ (3) 
1 —aN r 


2 4int, b 
(nl, lnlg 


Gummel = Poon 


Tr 


Ebers -Moll 


200 600 mV 200 600 mV 


Rys. 1-14. Stałoprądowe modele Ebersa-Molla oraz Gummela-Poona 


W ten sposób wykazano, że 


lcs _ lcBo 
ESRO 4 


Is IeBo 


Zależność (1—40) wynika z tego, że w tranzystorze zachodzi zależność 


20/1 


dylgs = dylęs = 1; (1-40) 
można z prądów 75 i /, wydzielić współny składnik (prąd transportu) o wartości 
lęc = I,lexp(y Ues)-—exp(yUcz)] (1-41) 
i zamiast (1-38) i (1-39) napisać 
74 
Iz = lech z [exp(y UgB) — 1] (1-38') 
N 
Is : 
K= lec—-g; [exp(y Ucz) — 1] (1-39') 
Ą z ÓLN a a OLr 
gdzie Bn = Iza,” Br I-a, 


Dzięki takiemu przekształceniu model Ebersa-Molla może być przedstawiony 
w postaci pokazanej na rys. 1-14b. Wartości prądów 7, i 7, płynących w takim 
modelu przez diody D/, D2, wynoszą przy tym 


j= , [exp(yUzs) —1] (1-42) 
ja a [exp Ucz) — 1] (1-43) 
I 


Takie modele tranzystora nie uwzględniały efektu Early'ego (wpływu napięcia 
Ucz na prąd Ic). Wprowadzono zatem dodatkowy parametr — napięcie Early'ego 
Ugy, zilustrowane rys. 1-14C, i w miejsce (1-41) wprowadzono zależność 


Um 
podstawiając ją następnie do (1-38') i (1-39'). 
Inny kierunek modyfikacji polegał na wprowadzeniu dodatkowych rezystan- 
cji rę, r., a także rę, i r..., co dało model pokazany na rys. 1-14d*'. Wreszcie 
poprawiano zgodność charakterystyk ,„modelowych” z ,,rzeczywistymi”* poprzez 
zróżnicowanie wykładników potęg w równaniach (1-36) i (1-37) przyjmując? 


Ięn = Ieslexp(y Up) — 1] (1-36') 


I = Ni lys |es> (7- Ue |- | (1-377) 


Tec leć |- ge | (1-44) 


Dzięki takim przekształceniom stałoprądowe zmodyfikowane modele 
Ebersa-Molla dają dobrą zgodność z doświadczeniami dla niezbyt małych 


oraz niezbyt dużych gęstości prądu w bazie (to ok. j = 100 z . 


Dalsze udoskonalenie tego modelu stało się możliwe dzięki pracom H. K. Gum- 
mela i H. €. Poona [15], [16], w wyniku których stwierdzono, że na wartość 


1 W modelu takim zazwyczaj O < (reer, Feer) < 100,0 < ry < 100Q,reę,r. Z1MO. 
2) Model w programie NAP-2. 


prądu ł, poza napięciami Ugp i Uc wpływa także ładunek Q©5 nośników większo- 
ściowych zgromadzony w bazie tranzystora. Model Gummela-Poona 
ma postać identyczną jak przekształcony model Ebersa-Molla z rys. 1-14b, z tą 
jednak różnicą, że istotnie zmodyfikowane są równania prądów. Mają one w tym 
przypadku następującą postać 


Ic = Icc—lp2 (1-45) 
Iz = Icct lp (1-46) 
Iz = Ip1 +/p2 (1-47) 
gdzie 
 _ I;QpBo 1 
Icc = — Q; [exp(y UgB) —exp(YUcz)] (1-48) 
l, y 
Ip1i = Bri [exp(y Ugp) — 1]-+ 4, 7, | exp PA Uge|-1 (1-49) 
l; 
lp = z lexp(Ues)- 1]+ 421, |-» (> U - | (1-50) 
a ponadto zachodzą związki 
i JET 
OB = z QBo[4: +V qi + 492 ] (1-51) 
UcB UsB 
a 1-52 
O Ue, we 
JE 1, 
q2 = 1, [exp(y UzB) — 1]+ i, [exp(yUcp) — 1] (1-53) 


UpN, Up, — napięcia Early'ego (rys. 1-14C), 

Qgo — ładunek zgromadzony w bazie przy zerowych napięciach na 

obu złączach, 

A; , A>, Ty, I,, — parametry. 
Model taki uwzględnia efekt Early'ego, dopuszcza i opisuje duży poziom wstrzy- 
kiwania oraz rekombinację na powierzchni oraz w barierach potencjałowych 
i jako jeden z doskonalszych jest stosowany w nowoczesnych programach maszy- 
nowych [SPICE-2]. Ilustracją różnic w charakterystykach otrzymywanych z mo- 
delu Ebersa-Molla i modelu Gummela-Poona są rys. 1-14e i f, przy czym trzeba 
podkreślić, że przy stosowanych przekrojach bazy tranzystorów w układach 
scalonych górne zagięcie charakterystyki I, = f(Ugs) (wejście w zakres dużego 
poziomu, wstrzykiwanie) następuje już przy prądach rzędu pojedynczych mi- 
liamperów (1 --4). 
Modele dynamiczne tranzystorów bipolarnych otrzy- 
muje się z przedstawionych modeli stałoprądowych poprzez ich dopełnienie nie- 
liniowymi pojemnościami złączowymi Crc(ucs) i Cre(ue) i dyfuzyjnymi Cy,(i,) 
i Czcli.). 
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W przypadku zmodyfikowanego modelu Ebersa-Molla otrzymuje się wtedy — 


przykładowo — model pokazany na rys. 1-15a. Tutaj" 


ieN © Igs[exp(7ue) — 1] 
iq = leslexp(yux) — 1] 


Cre 
Cr.(u) — ARCE 
Ueb 
Vpe 
Cre 
Cr.(u) = zo 


(ED 
Wpc 
d , 
Ciel) = ah = TNyYdy(ie + Ips) 


d 
Cge(i) = ŚĆi = Trydy(i.+ Ics) 


du 
1 b 
8 8 
ORT 


Rys. 1-15. Dynamiczne modele tranzystorów bipolarnych 


Model taki pozwala np. napisać równania Kirchhoffa dla prądów o postaci 


ie = ieN— dqicr H+ [Cze(i) + Cr.(u)] 


>: A = Le — UN len KĘ [Cac(i) F Cr.(u)] 


dup 


CY 


(1-54) 
(1-55) 


(1-56) 


(1-57) 


(1-58) 


(1-59) 


(1-60) 


(1-61) 


opisujące dynamiczne działanie tranzystora wbudowanego w dowolny zewnętrzny 
obwód. W przypadku dynamicznego modelu Gummela-Poona sposób postępo- 


u Należy podkreślić, że w zależnościach dla modeli dynamicznych symbole ep, Meb, ie, ię Od- 
powiadają wypadkowym (tzn. składowe stale wraz ze składowymi zmiennymi) wartościom na- 


pięć i prądów. 


wania jest identyczny. Otrzymujemy wtedy — przykładowo — model pokazany 
na rys. 1-15b, gdzie 


set I,QBo 

, 5 — 7 _—. lexp(yue) —€xX » 1-62 
SK GRETE [exp(yuey) — €xpfyu4)] (1-62) 

: I, y 

ipi = [exp(yue) — 1] +4; I, |-> (> 1. — | (1-63) 
Brm hę 

. h y 

Iuz= [expfyu») — 1] + A>, |exo (> — 1. — | (1-64) 
BRM n, 

CTe» Cz — jak wyżej”, 
Cie(i) = tyyl,exp(lYuez) = tny |-5> ie+Loptn)| (1-65) 
Cze = tryl;expfyue) = try |optua) — Di (1-66) 


Przedstawione dotychczas nieliniowe modele tranzystorów bipolarnych należą do grupy modeli 
uproszczonych, pomijających np. dwuwymiarowość tranzystora, zjawiska powierzchniowe, istnie- 
nie obszarów pasywnych itp. Do grupy tej należą także modele ładunkowe Beafoya-Sparkesa 
[14], [27] oraz modele fizyczne Linville'a z parametrami skupionymi [12], [13], [18], [21]. Do- 
świadczalna identyfikacja parametrów tych modeli jest jednak jeszcze trudniejsza aniżeli i tak 
już trudna identyfikacja parametrów np. modelu Gummela-Poona i dlatego ich wartość jest ra- 
czej natury poznawczej, wyjaśniającej fizyczne mechanizmy wzajemnych powiązań. Ponieważ nie 
jest to zadanie stojące przed naszymi dalszymi rozważaniami, ograniczymy się do tych informacji 
i zachęcenia zainteresowanych Czytelników, aby zapoznali się z literaturą źródłową tego te- 
matu. 

Istnieje ponadto i jest nadal rozwijana grupa modeli bardziej rozbudowanych i uwzględniających 
szerszy zbiór zjawisk występujących w tranzystorach [38]. Uwzględnia się w nich zwłaszcza zmiany 
gęstości prądu w przekroju bazy (związane między innymi — z dynamicznym wypychaniem prądu 
emitera), wstrzykiwanie nośników przez boczne powierzchnie emitera, wpływ obszarów pasyw- 
nych bazy i kolektora oraz powierzchniowe prądy upływu i izolację od podłoża (praca przy mi- 
kroprądach!). Otrzymuje się wówczas model pierwotny jako zbiór modeli pewnych sekcji ele- 
mentarnych, który następnie jest upraszczany dla zmniejszenia liczby identyfikowanych para- 
metrów. Kilka przykładów modeli tego rodzaju, pokazujących kierunki wzbogacania modeli 
prostych, pokazano na rys. 1-16*, 

Bez analizowania nieliniowych zależności pomiędzy prądami, napięciami i pojemnościami, jakie 
zachodzą w takich modelach [21], [25], [26], [38], można dojść do przekonania, iż w dziedzinie 


» Z zależności (1—56) i (1—57) wynika, że gdy u wp, pojemności złączowe Cru + ©. 
W rzeczywistości pojemność złącza dla u £ Yp lepiej może być opisana zależnością [21] 


c b 
Cr(x) = CE |: +>z| 


ką 
(a+ x2)? 
gdzie 


u 
x ==]1—— 


Yb 
a, b — parametry aproksymacji 
+) Do grupy tej należy także fizyczny model Linville'a z parametrami rozłożonymi [21], [12]. 
Modele takie muszą być stosowane w miejsce modeli uproszczonych, zwłaszcza przy dużych 
poziomach wstrzykiwania i wielkich częstotliwościach. 


3: 


1/23 


Rys. 1-16. Przykłady bardziej rozbudowanych ni 
a — model IBIS [25], [38], b — modeł BIRD [26], [38], 


tranzystoraj[21], [38] 


eliniowych modeli tranzystorów bipolarnych 
c — model tranzystora n-p-n w układzie scałonym z izołacją złączem p-n [21], d — dwuwymiarowy model 


Up 


nieliniowych modeli tranzystorów (zwłaszcza wchodzących w skład monolitycznych układów 
scalonych) zachodzi sprzeczność pomiędzy ich ogólnością a praktycznymi walorami użytkowymi 
i możliwością identyfikacji parametrów. 

W znacznej liczbie przypadków wystarczają na ogół zmodyfikowane modele Ebersa-Molla [mo- 
del NAP-2, model ASTAP z tabelaryzowanymi zależnościami «x = f(iev), 1 = P(ier) itp.], czy 
model Gummela-Poona (program SPICE-2). 

Należy wspomnieć jeszcze na koniec o przemilczanym dotychczas założeniu, iż 
temperatura, a zwłaszcza jej rozkłady w modelowanych tranzystorach, są stałe 
i nie zależą od sterujących napięć i prądów. Przy pracy z dużymi i różnorodnymi 
sygnałami założenie to ogólnie nie jest zgodne ze stanem faktycznym, natomiast 
uwzględnianie dyfuzji ciepła w tranzystorze prowadzi do kolosalnej komplikacji 
opisu modeli. 

Pewnego komentarza wymagają także nieliniowe —wielkosygnałowe— 
modele tranzystorów unipolarnych. Tranzystory tego typu 
w analogowych układach nieliniowych są obecnie stosowane raczej rzadko i dlate- 
go komentarz na ten temat będzie tutaj oszczędny. Modele tych tranzystorów 
„komponuje” się właściwie analogicznie jak przy tranzystorach bipolarnych, 
tzn. na schemat stałoprądowy nakłada się pewną sieć pojemności na ogół nielinio- 
wych, którymi wyraża się zdolność do gromadzenia ładunków czy po prostu 
bezwładność procesu sterowania prądem. Powstały w ten sposób dynamiczny 
model tranzystora złączowego JFET przedstawia rys. 1-17a. 

W modelu tym przyjmuje się najczęściej następujące zależności analityczne [23], 
[38] 


i, = /.[exp(pua) — 1] (1-67) 
ij == I.[exp(yu,.) — 1] (1-68) 
Cz 
G(u) = —F (1-69) 
( a Ubz | 
VB 
C 
Cafu) = (1-70) 
( u: 
YB 
a ponadto 
a) Udz > 0 


O przy up, — Uro < 0 
ip = ja(u,, — Uro)” (1 bu.) przy O < uj. — Uro < Ugz (1-71) 
augz [2(u; — Uro) —Uaz](1 + bug.) przy O < ugz < Up — Uro 
b) ua, < 0 
O przy upy — Uro < 0 
ip = | —a(uza— Uqo)” (1 —bua.) przy O < upg — Uro < — Uys (1-72) 
Augz[2(Upa — Uro) + ugz](! —bug.) przy O < — ug, < Upa — Uqo 
gdzie: / Uqrę — napięcie progowe (patrz rys. 1-17a) 
a, b, Chzo; Chqo — stałe. 
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Dła tranzystorów z izołowaną bramką typu MOS FET stosowane są dwa nieco 
różne modele. W każdym z nich występuje czwarta, istotna tutaj, ełektroda — 
podłoże (P), jednak związane z jego obecnością diody mają nieco różne reprezen- 


tacje modelowe. 


W pierwszej z nich [24] występują pojemności 


C= __Crosa A 
(i sa | 

YD 
Cr, = _Cro5z 3 


U D 
<A 
Up, ram My 
AF j==m 
HC wa | 
ij 3 ą | p 
Bo—4 lhą(u) e „AŻ 
EE. © ń 
ck z 
1 
Utz 
Z Ura Ż 
d I 
Zakres KCżotu) _„Ifpkres pen-._|Zakres triodony 
odcięcia todowy NJ liniowy) 
(nasyc , 


U +29 | 


Rys. 1-17. Nieliniowe modele tranzystorów unipolarnych JFET (rys. a) oraz MOS FET (rys. b i c) 


(1-73) 


(1-74) 
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C+, C, — pojemności stałe (liniowe), 
a ponadto 
R;, R; — rezystancje diod: dren-podłoże i źródło-podłoże, 
Tqd: » Tzz: — TEZYStaNncje stałe”. 
Dla pojemności C„;(u), C,.(u) są przyjmowane [24] zależności 


a) Ubz < Uro  Clu) £ 0 Cza(u) £ 0 
Co ( l U 
> M AU = 
b) Upz Uro C (u) R Ka k Ba zaj (1 75) 


c Ugz 
Ugz £ Ugzs Cl(u) Z c = U, | 
zS 


2 
c) Ubz Ż Uqo C,(u) z z Co 


Ugz 2 Uazs Cza(u) = 0 


Wreszcie dla związków prądu ip z napięciami u,, i u„a przyjmowane są zależności 
jak przy tranzystorach JFET. 

Na rysunku 1-17c jest pokazany nieco inny model takich tranzystorów (stosowany 
w programie SPICE) i nazywany modelem Shichmana-Hodgesa. 
W tym przypadku także prąd i, jest opisany zależnościami (1-71) oraz (1-72), 
prądy diod zależnościami analogicznymi do (1-67) i (1-68), a ich pojemności 
złączowe C,,(u) i C.„(u) — zależnościami (1-73) i (1-74). 

Pojemności C,,, C,, i C,, zmieniają się w sposób pokazany jakościowo na rys. 
1-174. Stosowane aproksymacje tych charakterystyk mają postać 

a) zakres triodowy (liniowy) 


C,.(u) m ż Co | e dy | (1-76) 


ż a? 
Cia() % 37 Co | " au)? | 


b) zakres odcięcia (patrz rys. 1-16d) 


c 
Cu)  - 5 


4 uż 
| "2 (u; — U)| 


gdzie: a, y, Cą — stałe. 

Dokładność takich modeli jest trudna do wyznaczenia, można jednak oceniać, 
że wskutek pominięcia szeregu ważnych czynników?” nie jest ona duża. 
Modelując nieliniowe układy scalone trzeba znaczną uwagę przywiązywać do 


Na Ogół rg Z 50, ręze == 5-—— 30 Q. 
> Wiadomo np., że pojemność kondensatora MIS C, = g(u) wykazuje znaczną dyspersję często- 
tliwościową, wywołaną różnymi czasami relaksacji składowych ładunku [29]. 


powstających często w tej technologii wytwarzania izolujących lub pasożytni- 
czych złączy p-n, a także tranzystorów pasożytniczych [30]. Uwzględnienie tych 
elementów układu scalonego wzbogaca jego schemat o liczne diody, których 
obecność może istotnie wpływać na wytwarzane czy przekształcane sygnały. Co 
więcej, diody takie pojawiają się także w schematach zastępczych oporników czy 
kondensatorów, które zwykle traktuje się jako elementy liniowe. 

Przykładowe fragmenty układów scalonych i ich schematy zastępcze o takich 
własnościach przedstawiono na rys. 1-18. 


= WII Z 
Ź 
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Rys. 1-18. Przykładowe fragmenty układów scalonych i odpowiadające im schematy zastępcze [21] 
4 — opornik dyfuzyjny, b — kondensator typu: metal-SIO>-półprzewodnik, c — tranzystor 7 z towarzyszącym tranzystorem 
Pasożytniczym Tp 


Trzeba także pamiętać o uwzględnieniu w modelach elementów własności do- 
prowadzeń do poszczególnych elektrod, a także parametrach elektrycznych opra- 
wek. Wynikające stąd indukcyjności i pojemności przy częstotliwościach prze- 
kraczających kilkadziesiąt MHz odgrywają często znaczną rolę i muszą być 
w takich sytuacjach uwzględniane także w schematach zastępczych elementów 
nieliniowych. Mówiąc o elementach, musimy jeszcze raz przypomnieć związki 
pomiędzy ich niezawodnością (intensywnością uszkodzeń) a warunkami pracy [7]. 
Niektóre z omawianych dalej nieliniowych układów analogowych (zasilacze, 
niektóre powielacze częstotliwości i modulatory) stwarzają trudne warunki pracy 
diod, tranzystorów i innych elementów, wobec czego aspekt niezawodności musi 
być tutaj brany pod uwagę przy prawidłowym ich projektowaniu. 


1.2.4. Modele tyrystorów 


Przedstawiona w poprzednim punkcie metoda tworzenia wielkosygnałowych 
modeli tranzystorów może być zastosowana również w przypadku tyrystorów, 
a więc elementów złożonych z czterech warstw półprzewodnika o różnym typie 
przewodnictwa. Wystarczy zauważyć, że strukturę taką można traktować jako 
zestawienie dwu struktur tranzystorowych, połączonych w sposób zilustrowany 
rys. 1-19a. 

Jeżeli każdemu z takich tranzystorów składowych przyporządkować model omó- 
wiony w p. 1.2.3 i uwzględnić połączenia pomiędzy poszczególnymi ich obszarami, 
to w rezultacie otrzymuje się model tyrystora. W najprostszym przypadku, od- 
powiadającym zastosowaniu uproszczonych statycznych modeli Ebersa-Molla*>, 


Q 
b, 
m 
4 
8 
Rys. ł-19. Tyrystor jako zestaw dwu struktur m 


tranzystorowych oraz najprostszy model 
tyrystora [39] 


otrzymuje się w taki sposób statyczny model tyrystora, pokazany 
na rys. I-19b. Model taki jest wówczas opisywany następującymi zależnościami [39] 


I, = L,lexp(yU,)— I] 
l, = —łsz[exp(yU2)— 1] (1-77) 
1, = £sz[exp(yU3) — I] 

oraz 
14 = Is+[exp—yU+ —1)]- 2, Isz[exp(yU>) — 1] (1-78) 
Ik = —a31.2[€xp(-yU>) —1]+ 7; [exp(yU3) — 1] (1-79) 


Dla otrzymania modelu dynamicznego tyrystora można za- 
stosować identyczną procedurę, z tą jednak różnicą, że tranzystorom składowym 
trzeba w takim przypadku przyporządkować odpowiedni model dynamiczny 
(patrz rys. 1-15). 


U Model statyczny, to taki modeł, który nie uwzględnia dynamiki zmian napięć i prądów. W roz- 
patrywanym przypadku model tego rodzaju opisuje własności tranzystora lub tyrystora dla skła- 
dowych stałych lub ich powolnych zmian. 
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1.3. _ Równania układów nieliniowych 


Znając strukturę układu oraz modele (schematy zastępcze) jego elementów można 
napisać równania, jakie w danym konkretnym przypadku wiążą ze sobą prądy 
i napięcia. Równania takie ustala się na podstawie praw Kirchhoffa. I tak, jeżeli 
w analizowanym układzie występuje węzeł (W) jak na rys. 1-20a, to równanie 
bilansu prądów ma postać 


ie(t) + ip(t) — i.(£) — i„(t) = 0 (1-80) 


Podobnie, gdyby w analizowanym układzie istniał obwód pokazany linią przery- 
waną na rys. 1-20b, to równanie bilansu napięć w takim przypadku miałoby postać 


up(t) —up(t)—uL(t) —uc(t) = 0 (1-81) 


Rys. 1-20. Przykładowe 
fragmenty układów 
nieliniowych 


j = =RPRTR Rys.1-21. Ilustracje do przykładu 


PRL AEA 


Przyjmując dalej zależności typu (1-4), (1-31), (1-32), (1-35), (1-36) dla elementów 
nieliniowych i odpowiednie związki prądów z napięciami dla elementów linio- 
wych otrzymuje się ogólnie pewne nieliniowe równania różniczkowo-całkowe 
lub różniczkowe o rzędach zależnych od liczby reaktancji. Analityczne rozwią- 
zanie takich równań w skończonej postaci jest możliwe jedynie w rzadkich — 
i praktycznie drugorzędnych — przypadkach. Jednakże nawet te proste obwody 
o znanych rozwiązaniach analitycznych pozwalają wyciągnąć pewne istotne 
wnioski i dlatego zostaną tutaj rozważone takie dwa przykłady. 

Niech analizowany obwód ma postać pokazaną na rys. l-2la. Po otwarciu klucza 
mamy 


t 


'e = PES = a + -j-|u(z)dz (1-82) 
[U 


skąd po zróżniczkowaniu dostajemy równanie nieliniowe pierwszego rzędu 


du 1 
PE: TELIS Alu =0 (1-83) 


Zakładając, że 1 4 O łatwo stwierdzić, iż wówczas ogólnie także u(t) s4 0, co po- 
zwala zredukować równanie (1-83) do postaci 


du l : 
Stąd 
du = —- dt 
„1 dba 
u()+K = > 
m 2aL 


Ponieważ w chwili £ = 0 otwarcia klucza (rys. 1-2ła) mamy i,(0) = 0, tzn. 
e = au 


a więc stała całkowania K ma wartość 


a= 
Z ż V szadęj 
a 
i ostatecznie 


u(t) = V "ESEJ (1-84) 


Graficzna postać tego rozwiązania, przedstawiona na rys. 1-21b, wyraźnie poka- 

zuje, że: 

a) przebieg zmian napięcia w czasie istotnie odbiega od wykładniczych przebie- 
gów występujących w obwodach liniowych, 

b) napięcie w skończonym okresie (0 -- £9) osiąga poziom zerowy, przy czym 


to = 2Ly alg 


bezpośrednio zależy od wydajności źródła Ig. 
Pokażemy teraz na drugim prostym przykładzie, że przebieg procesu oraz czas 
narastania mogą w obwodach nieliniowych zależeć nie tylko od sygnału sterują- 
cego ale także od nieliniowości elementu. 
Rozważmy w tym celu obwód pokazany na rys. l-22a'”, zakładając że nieliniową 
indukcyjność opisuje równanie 
a 


L,(i) = be (1-85) 


1) [dentyczny charakter rozwiązania otrzymalibyśmy w obwodzie złożonym ze źródła prądo- 
wego 1, i równolegle połączonych: liniowej konduktancji g i nieliniowej pojemności C,(u) = 
a 


bu 
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zilustrowane rys. 1-22b. Mamy tutaj po zamknięciu klucza K 


Eę = uę+u, = Ri+ LG) Ś. 


(1-86) 
i po uwzględnieniu (1-85) ostatecznie nieliniowe równanie różniczkowe pierwsze- 
go rzędu 
a di 
PY ZRRANE Wata 1-8 
OT ARTI dat (9 
Wprowadzając zmienne 
x = Ś i 
= -E 
bR 
T=—-t 


Rys. 1-22. Ilustracje do 
przykładu [31] 


zamiast (1-86) można napisać 


41 de _ 
*TAI+Ax dr 


Stąd natomiast otrzymujemy 


dx 
ok | ESETCZE 


1 


Z warunku początkowego i(0) = 0 wynika, że stała całkowania K = 0, natomiast 


samo całkowanie daje wynik [31] 


R. In 1+4Ax 
— 144 1-x 


a więc ostatecznie 


T 


e1+40T_ 1 


x(T) = grr 4 (1-88) 


Wykazano w ten sposób, że prąd w rozważanym nieliniowym obwodzie narasta 
w sposób pokazany na rys. 1-22c. Czas narastania i jego charakter zależą, jak wi- 
dać, bezpośrednio od parametru 


1 1 
A=Ee:' R"5 
a więc zarówno od wartości wymuszenia (Eg), jak też nieliniowości elementu (b). 
Rzeczywiste, omawiane dalej w tej książce nieliniowe układy analogowe są obwo- 
dami znacznie bardziej złożonymi aniżeli pokazywane w tych przykładach. Opi- 
sują je też równania odpowiednio wyższych rzędów, a zbiór zjawisk i rodzajów 
przebiegów jest nieporównanie bogatszy. Tematowi temu poświęcimy zresztą 
uwagę w rozdziale 2. Wśród spotykanych rodzajów równań ważną rolę odgry- 
wają nieliniowe równania różniczkowe drugiego rzędu o postaci 


d2 d d 
TŻ -sb$ „|2+ =0 (1-89) 


Równaniami takimi opisuje się często obwody rezonansowe z nieliniowymi re- 


zystancjami, generatory, przerzutniki itd. Gdyby zmienność funkcji f y, e 5 


była pomijalna lub e = 0, wówczas rozwiązanie równania (1-89) miałoby postać 
y(T) = 4,67 +4>e'7* (1-90) 
gdzie: S$; , 5, — pierwiastki równania 


s7—aes+l=0 
d 
a -rb7, e x const”, 


A; , A; — stałe, zależne od warunków początkowych. 

Stąd przy e = 0 otrzymujemy rozwiązanie y(z) sinusoidalne. 

Ogólnie odejście od warunku s = 0 pociąga za sobą brak możliwości wyznacze- 
nia rozwiązania w skończonej postaci oraz występowanie rozwiązań y(r) tym bar- 
dziej odległych od sinusoidalnych, im e jest większe. Wrażliwość kształtu przebie- 
gów na zmiany wartości e jest jednak różna w przypadku różnych funkcji 


r». e „.| 


d 
1 Zakładamy tutaj że f ( VA >: »| ma wyraźnie dominujący człon stały a. 
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Przykładowo, jeżeli układ opisuje równanie Van der Pola, tzn. 
dży 
dr” 
wówczas przy zerowych warunkach początkowych y(0) = 0 otrzymujemy prze- 
biegi jak na rys. 1-23 [31]. 


d 
e(1- P)gz+ j=0 (1-91) 


dy dy 
tj KaT 
C= rj €=5 
J y 
4 e-l 8 €=5 
[4 T 
Rys. 1-23. Zależność rozwiązań równania (1-21) Van der Pola od parametru e [31] 
dy 
al 
ń du ł ch 
=D 
ś ć= I + 
EJ ż 


F £=Q2 5 <-l ? > 


Rys. 1-24. Zależność rozwiązań równania (1-92) od parametru e [31] 


1 Są to wyniki otrzymane za pomocą odpowiednich analogowych maszyn liczących [31]. 


Przy nieco innym równaniu, także drugiego rzędu, a mianowicie 


| 3 
dzy dr) | dy 


zerowym warunkom początkowym y(0) = O odpowiadają przebiegi pokazane na 
rys. 1-24, jak widać ulegające wolniejszej deformacji przy wzroście e aniżeli w 
poprzednim przypadku. 

Wyznaczanie rozwiązań takich równań nieliniowych jest dokonywane najczęściej 
metodami numerycznymi albo też analitycznie, metodami przybliżonymi [34]-- 
-- [37]. W wielu przypadkach układów bardziej złożonych, wielotranzystorowych 
czy wielodiodowych, analizy takie są jednak bardzo uciążliwe i dlatego w technice 
nieliniowych układów analogowych nadal znaczną rolę odgrywa dobre rozumienie 
przebiegu zjawisk podstawowych oraz doświadczalne badanie modeli. 
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ROZDZIAŁ 


Zjawiska w obwodach 
nieliniowych 


2.1. _ Uwagi wstępne 


Opisywane w tej książce nieliniowe układy elektroniczne mają zapewniać określone 
przekształcanie sygnałów elektrycznych. Zarówno sam rodzaj wymaganego prze- 
kształcania, jak też żądanie, by było ono — w określonym sensie — optymalne 
narzucają konkretne i często złożone struktury takich układów. W takich warun- 
kach może się zdarzyć, że powstają nieoczekiwanie towarzyszące zjawiska paso- 
żytnicze lub że warunki uznane za optymalne przy uproszczonych modelach 
stosowanych elementów muszą być następnie korygowane wskutek pominięcia 
pewnych parametrów czy własności obwodów. Na takim właśnie tle dużego zna- 
czenia nabiera znajomość przebiegu i uwarunkowania licznych zjawisk, jakie 
występują w obwodach nieliniowych i to zarówno tych, które służą wypełnianiu 
danej funkcji przez układ, jak i tych, które mają charakter zakłócający czy ogra- 
niczający. Zjawiska pożądane omawiamy dalej szczegółowo przy okazji przed- 
stawiania kolejnych rodzajów układów (prostowników, układów wykonujących 
operacje nieliniowe np. logarytmowania czy potęgowania, powielaczy czy dzielni- 
ków częstotliwości, mieszaczy, modulatorów i demodulatorów). Są one zresztą 
dokładnie opisywane w licznych i znacznie obszerniejszych publikacjach, np. 
[1] -- [12]. 

Natomiast bogata grupa zjawisk pasożytniczych czy specyficznych własności 
i ograniczeń, występujących w układach nieliniowych, jest opisywana i analizo- 
wana znacznie rzadziej. 

Na tym tle skrótowy przegląd zjawisk obu rodzajów, jaki zostanie przedstawiony 
dalej, ma na celu pokazanie jak różnorodne mogą być w rzeczywistości formy 
przekształcania i wzajemnego oddziaływania sygnałów. Można z niego także 
wywnioskować, jakim testom pomiarowym powinny być poddawane układy 
nieliniowe, aby istniało dostateczne prawdopodobieństwo ich prawidłowej pracy. 
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2.2. « Własności transmisyjne obwodów nieliniowych 


Najprostsze obwody nieliniowe mają postać pokazaną na rys. 2-la i b, przy czym 
element nieliniowy EN jest wówczas bezinercyjny i może być dostatecznie dokład- 
nie opisany zależnością 

ig = dy Ha; ug +Au$+ Śyc +auk + ACO (2-1) 


gdzie: ay, ..., a, — stałe, liczby rzeczywiste”. 


Liniowy 
„obwód 
ftrujący 


Liniowy 
obwód 
filtrujący 


G 
G 


Prostowanie Nieliniowa Powietanie 
Detekcja transmisja częstotliwości 


Rys. 2-1. Przykładowe obwody nieliniowe (rys. a, b) oraz załeżność składowych widma prądu 
is(t) od amplitudy napięcia U (rys. c) 
Jeżeli pod wpływem SEM e(t) powstanie w takich obwodach sinusoidalne napię- 
cie Up(t) 
ug(t) = Ucos(ot+ 09) 


wówczas proste podstawienie do (2-1) i elementarne przekształcenie trygono- 
metryczne pozwala napisać 


ig(t) = Igo+ Ig; COS(ot+ 9) + Igacos2(0t+9)+ ... 


+ Igkcosk(ot+ 9) (2-2) 
gdzie: 

= = Ad 

Igo — Ag + U3+ —-0*+ Sne 


1 W przypadku dwójnikowego elementu nieliniowego (np. 2-1a) zerowej wartości napięcia up 
odpowiada zerowa wartość prądu ig, tzn. ay = O. W przypadku elementu trójnikowego (rys. 
2-1b) przepływ prądu ir przy zerowej wartości ug może wynikać z występowania źródła zasi- 
lającego w obwodzie trzeciej elektrody. 


= zr, ipRe Mda szy. Ads <G 

Ig = ga,U+ 4 U wę 7 PRS (2-3) 
ro. d2 pją , da Są 

lg, = z U tz U+ .. 


Stwierdziliśmy w ten sposób, że w rozważanym układzie nieliniowym pod wpły- 

wem sinusoidalnego napięcia o pulsacji w powstają składowe prądu: 

1) o pulsacji zerowej (Izo), co świadczy o występowaniu zjawiska pro- 
stowania (detekcji), 

2) o pulsacji w, ale amplitudzie (fz,) nieliniowo zależnej od amplitudy sygnału 
sterującego U, co świadczy o występowaniu nieliniowej tran- 
smisji, 

3) o pulsacji no(n = 2, 3, ...) i amplitudach (Iy,) szybko narastających ze wzro- 
stem wartości U, co świadczy o występowaniu zjawiska powiela- 
nia częstotliwości. 

Wpływ zmian amplitudy napięcia sterującego U na wartości amplitud tych skła- 

dowych jest zilustrowany na rys. 2-lc. Istotny jest tutaj nieliniowy charakter tych 

związków, a nie konkretny przebieg, który zależy od własności zastosowanego 
elementu nieliniowego EN i występujących w układzie źródeł napięć stałych 

(np. Ev). 

Jeśli prąd ży(£) opisany załeżnością (2-2) wpływa do liniowego obwodu filtrującego 

(rys. 2-1), to ogólnie na jego wyjściu możemy otrzymywać napięcia i prądy za- 

wierające składowe o pulsacjach: 0, w, no i amplitudach bądź znaczących, bądź 

bliskich zeru. Oznacza to, że przy zachowaniu takiej samej struktury blokowej 

z rys. 2-1 można otrzymywać układy: prostujące, powielające częstotliwość lub 

wzmacniające duże sygnały. W pierwszym przypadku jedyną znaczącą powinna 

być składowa stała, w drugim — składowa o n-krotnie większej pulsacji, natomiast 

w ostatnim — składowa o pulsacji sygnału wzmacnianego. Przy prostych struk- 

turach filtrujących ich ograniczone zdolności selekcyjne powodują, że na wyjściu 

każdego z takich układów występują wówczas także niepożądane składowe widma. 

Proces ich powstawania jest w danym przypadku zjawiskiem niepożądanym 

i pasożytniczym, chociaż w układzie pełniącym inną funkcję może on warun- 

kować jej właściwą i prawidłową realizację. 

Szczególnym przypadkiem układów z rys. 2-1 jest układ pokazany na rys. 2-2, w którym 

e,(t) = E;Ccos0, t 
ez(1) = Ezcos(201+ 02) (2-1') 
Ig = QiUE+A>uUK 
Jeżeli rezystancja R jest dostatecznie mała, to można przyjąć że 
uz(t) £ e1(1)+e>(t1) = E;cosw;t-+ E;cos(20,1+92) (2-4) 
co podstawione do (2-1') pozwala następnie wyznaczyć składową prądu o pulsacji w; 
ig(0+t) © ar EycOSO;t++a>E; E;cos(0, +02) = 


= E, V aż +2a,a> E>cosg> +ażEż: cos(011+y) = 
= Igx(01,02, E;, E>) : cos(0,1+9) (2-5) 


4* 
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gdzie 


a EasinQ> 


tgy = z 
27) + 22 Eą COS 


Pod wpływem tej składowej prądu na rezystancji R powstanie składowa napięcia wyjściowego 

Kyy(wyt) = U„yCOS(01 1+%) (2-6) 
a więc nieliniowy czysto rezystancyjny obwód transmisyjny przesuwa fazę składowej podstawowej 
o kąt y. Natomiast z punktu widzenia źródła SEM e;,(t) działanie takiego obwodu jest identy- 
czne jak dwójnika o zastępczej zespolonej impedancji Z+(E>) 

=, E, 
Zz(Ez) = — mcar=zmi ik) (2-7) 
Ig1(81, G2, E1, E2) 


co odpowiada rys. 2-2b. 


z wymuszeniem biharmonicznym 


F=JMHz 


400 500 mV 


Rys. 2-3. Wpływ częstotliwości sygnału na nieliniową transmisję w przypadku tranzystora 
bipolarnego [13] 


Oznacza to, że występujący w tym przypadku proces tzw. mieszania częstotliwości może oddzia- 
ływać na własności transmisyjne w sposób podobny jak elementy reaktancyjne (inercyjne). 
Jeżeli natomiast uwzględnimy pojemności w modelach tranzystorów czy ogólniej elementów nie- 
liniowych Ex —— wówczas przebieg wszystkich wymienionych zjawisk stanie się zależny od pul- 
sacji sygnału wymuszającego (sterującego). Przykładowo (rys. 2-3a), sterując tranzystor napięciem 
sinusoidalnym, tzn. przy 


Ue(t) == UB + U.Cosot (2-8) 
otrzymujemy 
ic(t) = Ico-+ Ic; Cos(0t+ P1)+ a IcnCos(not+ [r] 


n=2 


- 2jąl 


gdzie zależność le, = f(U.%) ma przebieg o charakterze pokazanym na rys. 2-3b. Z rysunku tego 
widać, że nieliniowa transmisja sygnału zachodzi w sposób zależny nie tylko od typu tranzystora, 
jego punktu pracy oraz amplitudy sygnału sterującego, ale wyraźnie zmienia się przy zmianach 
częstotliwości. 
Przejdziemy teraz do przedstawienia kilku zjawisk nieliniowych, występujących 
przy bardziej złożonych sygnałach wejściowych. 
Niech napięcie uz w układzie z rys. 2-1b ma postać 

lg = U,coso; t+- U,coswt (2-9) 
przy czym U; < U,. Mamy więc na wejściu sygnał biharmoniczny z widmem 
pokazanym na rys. 2-4a. Załóżmy, że element nieliniowy EN ma charakterystykę 
prądowo-napięciową o postaci 


ig = QyUp+-Q3UE (2-10) 


Q b a 
Fig (0) | 8 3 
2 > 22 
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W 


2 e 8, 
260,7 20Jz-; 26, +ą 203 FO 


Rys. 2-4. Zmiany składowych widma przy tłumieniu sygnałów słabych przez silne 


Podstawiając (2-9) do (2-10) otrzymujemy” 
iz(t) = Ię(0;)cosa; £+ Ię(02)COS02 t+ R(t) 


gdzie 

ż a U U3 — 

Iz(0,) = |->(>)( 7 +$)|aU (2-11) 

Ę a; |(U3  U3 = 

I;(02) = | (>) ( + =] a,U> (2-12) 
Stąd już łatwo otrzymać 

= —  1+3—-—% 

deo) U (ma * (2-13) 

Iz(0>) U IE 

dy 
gdzie: 
Uż Uż Uż 


RE SEC 
GC SAJEO CAC 3 


u Składnik „,resztkowy” R(t) zawiera tutaj składowe o pułsacjach 3 0;, 20,40, 2004, 
3 wą, zaznaczone na rys. 2-4b. 


= — a ; ; "|." 
Jeżeli U, < U, tO X, < %,2, CO przy —- < (0 prowadzi do stwierdzenia, że 
1 


JO (2-14) 
Iz(02) U 


Gdyby U; > Ua, to przy x, > %ji < < 0 mielibyśmy 
1 


Je(o:) > A2B (2-15) 

Iz(02) U, 
Jeżeli na wyjściu liniowego obwodu filtrującego (rys. 2-1b) o jednakowej transmi- 
U„y(w;) R z | 
JĘ(04) Iz(0>) 
sygnałem użytecznym są składowe o tych właśnie pulsacjach, to stwierdzimy, że 
sygnał słabszy jest tutaj przenoszony gorzej od sygnału silnego i to zupełnie nie- 
zależnie od wartości pulsacji w; , wz. Zjawisko tego rodzaju nazywa się tłumie- 
niem sygnałów słabych przez silne. Występuje ono w opisanych 


tancji dla pulsacji ©, i wą |szn. spełniającego warunek 


tutaj warunkach (> < 0). ale nie jest wykluczone, że będzie występowało rów- 
nież przy określonych innych rodzajach (np. odpowiadających kombinacjom 
funkcji wykładniczych, logarytmicznych czy hiperbolicznych) nieliniowości. Nie 
jest także wykluczone wystąpienie tego rodzaju zjawiska w obwodzie zawierają- 
cym określone nieliniowe elementy reaktancyjne. Uwaga ta dotyczy także wszyst- 
kich zjawisk rozpatrywanych niżej. 
Jeżeli sygnał biharmoniczny o postaci (2-9) steruje prądem w elemencie nielinio- 
wym o charakterystyce 

ip = GyUp +a>UĘ (2-16) 


wówczas przez podstawienie (2-9) do (2-16) i elementarne przekształcenie trygo- 
nometryczne można napisać”? 
iz(t) = a,U,Coswzt+aU, U,cos(0 +v;)t+ 
+a„U,U;COs(0> —0;)t+ Ry(t) = (2-17) 
= gyU(1 +mMCOS0;t)COSW2t + Ry(t) 


Zakładając, że pulsacja w; jest znacznie mniejsza od pulsacji w, [tzn. 0,—0;, > 
> 20, 104+0, < 202] możemy odpowiednim liniowym obwodem filtrującym 
wydzielić składowe: 0;>—04,, 02, 0 +04. Odpowiadający im przebieg czasowy 
jest pokazany na rys. 2-5b i świadczy o występowaniu w omawianym przypadku 
zjawiska modulacji amplitudy: sygnał z pulsacją w, moduluje 
amplitudę sygnału z pulsacją wą. Miarą skuteczności tego procesu jest wartość 


D Składnik ,,„resztkowy” Rv(t) zawiera składową stałą (w == 0) oraz składowe o pulsacjach 
Wi, 2 Gy, 2 wW2. 


parametru m w zależności (2-17), nazywanego współczynnikiem głębokości mo- 
dulacji. 

Gdyby w omawianym układzie obok składowej w; o małej pulsacji występowały 
dalsze składowe z przedziału 0+woy(wy < w), to każdej z nich zostałaby przy- 
porządkowana tutaj para składowych w widmie sygnału wyjściowego: 0, +60;, 
0—0;, a Widmo wydzielone przez liniowy obwód filtrujący miałoby postać 
pokazaną na rys. 2-5d. Wystąpiłby zatem proces modulacji amplitudy 
złożonym sygnałem modulującym. 


b 
fig() 
J 
U U) 3 [8] LH 20, 6)9-0)y JĄ Ją ŁU 
C d 
MAO) 
[8] 
Gy wą (i) Gzy (z Gzy 


Rys. 2-5. Widma sygnałów przy modulacji amplitudy 


Zauważmy, że w każdym z omawianych przypadków powstają liczne niepożądane 
składowe widma, których eliminacja stanowi jeden z ważniejszych problemów 
przy optymalizacji modulatorów (patrz rozdział 7). 
Jeżeli natomiast sygnał zmodulowany amplitudowo 


Ug(t) = b;UCOS0> t+b> U,U,cos(0, +04)t+bzU, Uzcos(w — 


—01)t (2-18) 
wprowadzić jako sygnał sterujący na element nieliniowy o charakterystyce 
ip = Q>uUE (2-19) 
otrzymamy wówczas”) 
i(t) = [2a,b, b,U3] U; cosoy £+ Rp(t) (2-20) 


Tak więc odpowiednim obwodem filtrującym można wydzielić sygnał propotrcjo- 
nalny do sygnału pierwotnego — modulującego 


u;(t) = U, coso, £ 
Świadczy to o występowaniu procesu demodulacji. 


1) Widmo sygnału ,„resztkowego” Rp(t) zawiera tutaj składowe o pulsacjach: 0, 2o;, 2 0a, 
20204, 2(07£04). 
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Taką samą nazwą jest czasami określane zupełnie inne zjawisko fizyczne, a mia- 
nowicie zmniejszania głębokości modulacji w wyniku wy- 
stępowania określonego rodzaju nieliniowości. 

Dla przedstawienia istoty tego procesu załóżmy, że charakterystyka elementu 
nieliniowego ma postać 


ig = dyUg+dzuż (2-21) 
natomiast sygnał sterujący uz(£t) jest sumą sygnału zmodulowanego amplitudowo 
oraz zakłócającego sygnału sinusoidalnego. Sumę takich sygnałów na podstawie 
zależności (2-17) można zapisać w postaci 

ug(t) = Us(1 + m,cosw,t)cosQy t+ U,cos Qt (2-22) 
Podstawienie takiej wartości napięcia us(t) do przyjętej zależności (2-21) pozwala 
napisać 


dy Up(t)+azug(t) = 


iz(t) 


3 — 3 | ZER 
= |a+ pa D3|1+ m +za03| UyCcos Qy t + 


2 
u 


9 — 3 —,|— 
+m|a+ za0z(1+ cz |+zauz] UĄCOSWy Et * COSLZy £+ 


+ Rpu(t) = fla; , as, Uy, U.) ' UNII + m;COS© nt] + Rpu(t) (2-23) 
Tutaj m, jest współczynnikiem głębokości modulacji prądu iz(t), ogólnie różnym 
od współczynnika głębokości modulacji napięcia sterującego m,. Wzajemny 
związek pomiędzy współczynnikami m, oraz m, opisuje zależność 


OR: 3m2 WZA EA GE 
1+3(2)( 5) 0 -(2)03 
a 2 a 


1 


Jeżeli ma wartość ujemną i niezbyt dużą pod względem modułu”, wówczas 
1 


z zależności (2-24) wynikają wnioski zilustrowane rys. 2-6, a sprowadzające się 
do stwierdzenia, że: 


Fi (b) %, 


Uz 


Rys. 2-6. Zmiany składowych widma występujące w przypadku zmniejszania głębokości 
modulacji (demodulacji) 


© Na ogół w stosowanych elementach nieliniowych |a| < |a;|. 


a) głębokość modulacji prądu m, jest przy —- < 0 mniejsza od głębokości modu- 
i 


lacji napięcia m,, tzn Ba < Si 
"Az Aa! 
b) na proces zmniejszania głębokości modulacji wpływa sygnał zakłócający i to 
tak, że w spotkanych najczęściej warunkach współczynnik m, maleje przy 
wzroście amplitudy U.. 


Przy uż > 0 zmiana głębokości modulacji byłaby przeciwnego znaku. 
1 


W rozważanej w tym przypadku sytuacji sygnał „,resztkowy” R5y(t) zawiera — 
między innymi — człony o postaci [14] 

azUżcos(nwnt)cosQyt  (n = 2,3) (2-25) 
Oznacza to, że w obwiedni zmodulowanego prądu ię(t) występują harmoniczne 
sygnału modulującego (20m, 30,„), a więc powstają nieliniowe zniekształcenia 
informacji przenoszonej poprzez modulację. 


ug (w) 


rep 2? | 


Rys. 2-7. Zmiany widma występujące w przypadku modulacji skrośnej 


Nieliniowość charakterystyki elementu trzeciego stopnia powoduje także pow- 
stawanie tzw. modulacji skrośnej. Dla wyjaśnienia na czym to zja- 
wisko polega załóżmy, że 


a) ug(t) = U,(1 +m, cos o, t)cosQ, t+ U,(1+mąCcosaat)cosQ>t (2-26) 
tzn. napięcie sterujące jest sumą dwu sygnałów zmodulowanych amplitudowo 
sygnałami o pulsacjach w, i wz. Widmo takiego sygnału ma postać pokazaną 


na rys. 2-7a, 
b) charakterystyka prądowo-napięciowa EN ma postać 


iE = a3 ug (2-27) 


Podstawienie (2-26) do (2-27) i wykonanie prostych przekształceń pozwala na- 
pisać” 


1! Wyraz „resztkowy” Rms(t) zawiera tu składowe o pulsacjach (2, + (0, £02), 62, + 202, 62, £ 
+ 20, 2, £30;,, (2, + (202 £0,) i identyczny zestaw z zamianą indeksu (1) na (2) i na odwrót. 


IGE 
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2 
e, )|cosa, t+ 


3 — | 3 ź 
Rai n(1+ 7 4 2d |--0z(1+ 7 | |coso, reosa, t+ 


„+3 U? 3 — 


+ 3d m, U, UŻcOsw, t* cos Q, £+ 


3 Uż 3 — j 
+ ża, |- > ( + > re + oz) + mi | |coso,r+ 


3 —|3 m? 
+zamU|5 oz(1+ 7 4 2d | 40314 7 | |eoso>t-cos0,14 


+ 3a; m, U„U Z cosa, t* cos Q;t+ Rys(t) (2-28) 
Sens fizyczny tego wzoru jest bardzo prosty, a pokazuje go wyraźnie rys. 2-7b. 
Sprowadza się on do tego, że w omawianej sytuacji sygnały wejściowe wzbogacają 
widmo „„sąsiada” o swoje prążki boczne. Jest to właśnie zjawisko modu- 
lacji skrośnej. Dodajmy, iż jest to jedno z ważniejszych nieliniowych 
zjawisk pasożytniczych, ponieważ odfiltrowanie tak powstałych bocznych prążków 
zakłócających jest praktycznie niemożliwe, a efektem jest to, że odbierając np. 
daną stację radiową słyszymy równocześnie program stacji sąsiedniej", pomimo 
stosowania na wyjściu elementu nieliniowego EN filtrów o dużej selektywności. 
Intensywność tego zjawiska można minimalizować przez odpowiedni wybór 
punktów pracy np. tranzystorów (aby współczynnik a; był minimalny) oraz 
zmniejszenie jednej z amplitud U, lub U, poprzez wstępną filtrację sygnałów. 
Zazwyczaj niepożądanym zjawiskiem występującym w wielu obwodach nielinio- 
wych jest także wytwarzanie sygnałów kombinowanych (in- 
terferencyjnych). Zachodzi ono wówczas, kiedy do elementu nieliniowego EN 
zostaje doprowadzone napięcie o postaci 


k 
ug(t) = > U,cos(o;t+9;) 
i=l 


a więc o widmie zawierającym wiele częstotliwości. W prądzie wyjściowym EN — 
a w rezultacie także i napięciu wyjściowym — pojawiają się wówczas składowe 
o częstotliwościach kombinowanych (interferencyjnych) 

fi=|tafitafk ... Łafx| (2-29) 
ay, d,...,a, liczby całkowite dodatnie”, 
co uzasadnia podaną nazwę tego zjawiska. 
Natomiast szczególny przypadek wytwarzania takich sygnałów, polegający na 
przetwarzaniu sygnału o częstotliwości f, przy udziale sygnału o częstotliwości 
f% W proporcjonalny pod względem amplitudy sygnał o częstotliwości ogólnie 

f, = |tnf, Emil nóć 
gdzie: n, m — liczby całkowite (często m = n = 1) 
© Na ogół zniekształcony poprzez występowanie sygnału Rzqs(1). 


»J eżeli charakterystykę EN opisuje wielomian n-tego rzędu, to każdej z częstotliwości /; odpo- 
wiada zbiór mnożników a;, aa, ..., a, taki, że ich suma jest zawarta w przedziale 0--». 


nazywamy przemianą częstotliwości i zaliczamy do najczęściej 
wykorzystywanych zjawisk nieliniowych”. Układy realizujące taką przemianę 
nazywamy mieszaczami. Są one szczegółowo omawiane w rozdziale 5. 

W niektórych układach nieliniowych ze sprzężeniem zwrotnym?” może wystąpić 
zjawisko dzielenia częstotłiwości lub, ogólniej, tworzenia 
sygnałów o częstotliwościach ułamkowych. Sygnał zew- 
nętrzny o częstotliwości f, jest w takim przypadku przekształcany w sygnał o czę- 
stotliwości: 

a) przy dzieleniu 


f 
=— Nieydg a: 
D N ( , % ) 
b) przy tworzeniu częstotliwości ułamkowych 
fu = = f; (m, n— liczby całkowite, m < n) 


Należy podkreślić na koniec tego krótkiego przeglądu zjawisk w obwodach nie- 
liniowych, że ich istotą jest realizacja przedstawionych zmian w widmie sygnałów. 
Zachodzenie takich przekształceń widma pokazano stosując — przykładowo — 
wielomianowe opisy charakterystyk napięciowo-prądowych EN. Analogiczne 
rozważania można jednak przeprowadzić także i wówczas, kiedy do tego opisu 
zastosujemy inne rodzaje funkcji elementarnych, np. wykładnicze. 

Szereg przykładów takich rozważań zostanie zresztą przedstawiony w dalszych 
rozdziałach. 


2.3. Obwody rezonansowe z nieliniowymi reaktancjami 


Obwody rezonansowe zawierające nieliniową pojemność (np. złącza p-n) lub 
indukcyjność są podstawowym składnikiem wielu nieliniowych układów analo- 
gowych (np. powielaczy i dzielników częstotliwości, mieszaczy itp). Przebieg 
zjawisk rezonansowych w takich obwodach jest przy tym wyraźnie różny od rezo- 
nansów w obwodach liniowych i dlatego wymaga dokładniejszego omówienia. 
Przykłady najprostszych obwodów omawianego typu przedstawia rys. 2-8. Jeżeli 


Rys. 2-8. Proste obwody rezonansowe 
z nieliniowymi reaktancjami 


b Zjawisko przemiany częstotliwości może występować także w układach parametrycznych. 
Kiedy w mieszaczu amplituda sygnału o częstotliwości f, znacznie przekracza amplitudę sygnału 
o częstotliwości f; , wówczas jego działanie staje się bardzo zbliżone do działania modelowego 
układu parametrycznego. 

*» Patrz rozdział 5. 
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straty energii w takich obwodach są niewielkie — co najczęściej ma miejsce — 
wówczas wykazują one własności filtracyjne, analogiczne do liniowych obwodów 
rezonansowych. W szczególności na obwodzie równoległym zasilanym prądem 
sinusoidalnym o pulsacji zbliżonej do rezonansowej powstaje napięcie u(t) także 
praktycznie sinusoidalne, a w obwodzie szeregowym przy sinusoidalnej e(t) płynie 
praktycznie sinusoidalny prąd i(t). W najprostszym opisie takich obwodów można 
w tej sytuacji zaniedbać wpływ składowych harmonicznych, a nieliniowe reaktan- 
cje zastąpić reaktancjami „,średnimi”””. 

Przykładowo, gdyby ładunek w nieliniowej pojemności był powiązany z napięciem 
u, zależnością 


qe £ aru, +azue (2-30) 
to ogólnie 


dq, 


C, = dy. © a, + Jaz uż (2-31) 
Jeżeli na takim kondensatorze istnieje napięcie 
u,(t) = Ucosot (2-32) 


to 


q.(t) © a4 Ucosot + dą [U3 cos? wt] = 
Ę (a U+ Ż a) COSWE + 0 U?cos? Zwt (2-33) 


Można łatwo wykazać, że amplituda składowej podstawowej jest taka sama jak 
w przypadku liniowego kondensatora o pojemności równej 


G — at paz? (2-34) 


Taką właśnie równoważną ze względu na składowe podstawowe pojemność 
będziemy nazywać pojemnością „średnią? i oznaczać C(u)”. Jeśli pojemność 
nieliniowa jest opisana zależnością C, == f(u), wówczas procedura wyznaczenia 
pojemności „,średniej”” sprowadza się do wyznaczenia amplitudy składowej pod- 
stawowej prądu. Przykładowo, jeśli 


C,(u,) = Co tau, +auż (2-35) 
u,(t) = Usinot (2-36) 
to 


i du, 
i.(t) = C,(ue)—gq,- za 


b) Opis taki odpowiada tzw. metodzie pierwszej harmonicznej lub inaczej metodzie funkcji opi- 
sującej [2]. , : ; 
* Trzeba podkreślić, że przy ustalonym elemencie nieliniowym uśredniona pojemność czy in- 
dukcyjność zależy od tego, czy na zaciskach wymuszany jest sinusoidalny prąd czy sinusoidalne 
napięcie (patrz np. [17] str. 51-55). Zauważmy także, że to uśrednianie ma charakter umowny 
(dlatego w cudzysłowie) i różny od matematycznego rozumienia tego procesu. 


= |co+a. Usinot+- GU? — G Użcoszar WUCOS©OtŁ = 


= (ci + = U :|o Ucoswt+ R(t) (2-37) 


Przy zadanym napięciu u.(t) składowa podstawowa prądu ma taką samą ampli- 
tudę jak przy liniowej pojemności 


C= C+ ZU? (2-38) 


która jest z definicji równa „,Średniej”” pojemności takiego nieliniowego konden- 
satora. 

Podobnie, kiedy strumień skojarzony z nieliniową cewką zależy od natężenia 
prądu zgodnie z zależnością 


W z b;i—bzi* (2-39) 
to 
24 
L, = Ch a b, —3bzi? (2-40) 
Jeżeli w cewce takiej zostanie wymuszony prąd 
i(t) = Icosot (2-41) 
wówczas 


W(t) m b, Icoswt—ba[I3cos3 ot] = 
ze (e I- 46,P) COsOt — 3b,Icos3ot (2-42) 


Z punktu widzenia składowych podstawowych cewka taka może być opisana 
wartością „Średniej” indukcyjności, wynoszącej 


2.3 
b,l- zb: 


I ią hi? (2-43) 


Po wprowadzeniu pojęcia „,średniej”” pojemności bilans prądów o pulsacji w dla 
obwodu z rys. 2-8a można zapisać w postaci zależności pomiędzy wartościami 
zespolonymi U i 7 


U PADREOKE-y 


Zależność „średniej”” pojemności od amplitudy napięcia U powoduje, że także 
pulsacja rezonansowa 


1 
VLC(u) 
staje się funkcją aplitudy. 


wy = 


(2-45) 
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Wprowadzając: 


dobroć Q = a 


odstrojenie vy = ERU (2-46) 
©,U [42) 
można z (2-44) otrzymać zależność odwrotną, tzn. 
R 
U =]I——— 2-47 
1+jQvv ( ) 
a stąd 
v1+0*% 
Qu = —arctgQ'' vy (2-47'') 


Postać tych wzorów jest wprawdzie identyczna jak przy liniowym obwodzie rezo- 
nansowym, jednak uzależnienie pojemności od napięcia prowadzi do istotnie 
różnych charakterystyk częstotliwościowych. W szczególności w stratnych obwo- 
dach tego rodzaju możliwa jest nieograniczenie duża wrażliwość amplitudy na- 
pięcia na obwodzie na zmiany częstotliwości, tzn. uzyskanie warunków, w których 


zed: (2-48) 


oraz (analityczna) wieloznaczność charakterystyk U = f(v). Na tym tle wprowa- 
dza się pojęcie warunków niestabilnych jako takich, w których obwód nie może 
przebywać w stanie ustalonym. W tym rozumieniu zachodzenie (2-48) można 
uważać za warunek niestabilności, ponieważ wówczas dowolnie małe zaburzenie 
pulsacji zmienia gwałtownie stan obwodu na odpowiadający krańcowi zakresu 
amplitud, w którym on zachodzi”. 

Przykładowo, jeżeli pojemność „średnią” opisuje zależność (2-38), tzn. 


CE Cor U % 
to 
Gy = =" = aid nehosign (2-49) 
VLC) Ga | V1+bU? 
14: U 
26, 
1 
R.H (2-49) 
7 LG; 


Po podstawieniu (2-49) do (2-46) i dalej do (2-47') można wyznaczyć warunki 
wystąpienia nieograniczenie wielkiej stromości charakterystyk amplitudowych, 


o Jak wiadomo [3], [26], w teorii obwodów nieliniowych rozważa się różne rodzaje stabilności. 
W szczególności bada się reakcję takich obwodów na małe zaburzenie danego stanu, wprowa- 
dzając dla takiego przypadku pojęcie stabilności lokalnej. Termin „stabilność” użyty z okazji 
warunku (2-48) odpowiada pojęciowo — w przybliżeniu — temu właśnie rodzajowi stabilności. 
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tzn. warunki wystąpienia niestabilności. Z analizy takiej [6] wynika, że takie 
pionowe styczne pojawiają się dopiero przy dostatecznie dużych amplitudach 
prądu, a dokładnie wówczas, kiedy 


2,3 


I> lę = — z (2-50) 
R a,Q 
Co 
i dla pulsacji mniejszych od wę = zaś 
Q 
kiedy 
2 
w 
V3 
P| > (Val *— (2-52) 


Q 
Wprowadzenie założenia (2-38) do (2-47') i (2-47') pozwala wyznaczyć charak- 
terystyki częstotliwościowe analizowanego obwodu. Mają one postać przedsta- 
wioną na rys. 2-9, Widać, że „,średniej” pojemności rosnącej wraz z amplitudą 
napięcia U odpowiada przechylenie charakterystyk amplitudowych w stronę 
mniejszych pulsacji. Widać ponadto, że dla dostatecznie dużych amplitud prądu 7 


a 6 


Rys. 2-9. Charakterystyki częstotliwościowe przykładowego nieliniowego obwodu rezonansowego [6] 


sterujących taki obwód (7, na rys. 2-9a) występują dwa punkty, w których Eh == GO 


(punkty Bi F). Powoduje to wystąpienie efektów histerezy: przy wzroście pulsacji 
od w, osiąga się punkt B przy wg na dolnej gałęzi charakterystyki amplitudowej 
(np. 2-9c), z którego stan obwodu skokowo przechodzi do stanu odpowiadającego 
punktowi C na gałęzi górnej. Odwrotnie, zmniejszając pułsację od wp zostaje 
przekroczony punkt C na górnej gałęzi charakterystyki i dopiero przy znacznie 
mniejszej pulsacji wp stan obwodu z odpowiadającego punktowi F skokowo prze- 
chodzi do stanu odpowiadającego punktowi G na gałęzi dolnej. Odpowiednie — 
także wykazujące histerezę — zmiany fazy g, wynikają z rys. 2-9b. Rodziny 
charakterystyk dla różnych amplitud prądu 7 sterującego obwodem są pokazane 
na rys. 2-9ci d. 

Obszary zakreskowane na tych rysunkach są obszarami niestabilności, tzn. obwód 
nie może znajdować się w odpowiadających im warunkach w stanie ustalonym. 
W nieliniowym obwodzie szeregowym z rys. 2-8b po wprowadzeniu „„Średniej”” 
indukcyjności bilans napięć składowej podstawowej ma postać następującego 
związku pomiędzy zespolonymi wartościami E£, U, I 


E=U,+UCc+U, = Ir+ + j»oL(i)I (2-53) 

Pomiędzy tą zależnością a zależnością (2-44) dla rozważanego poprzednio obwodu 
równoległego zachodzi pełna analogia (odpowiedniość dualna), co pozwala łatwo 
przenieść wszystkie ustalone już poprzednio wnioski. W odróżnieniu jednak od 
nieliniowych kondensatorów indukcyjność nieliniowych cewek na ogół maleje 
przy wzroście amplitudy wymuszenia — w tym przypadku prądu — np. zgodnie 
z (2-43), gdzie by, bs — dodatnie”. Konsekwencją tego jest pochylenie charak- 
terystyk amplitudowych —a także odpowiednie odkształcenie charakterystyk 
fazowych — w kierunku większych pulsacji. Sytuację taką jakościowo pokazuje 
rys. 2-10. 
Poza deformacją charakterystyk rezonansowych w otoczeniu pulsacji w$” wyni- 
kającą z zależności „,średnich”” pojemności i indukcyjności od amplitud napięcia 
i prądu powstają ponadto w omawianych obwodach dalsze zjawiska wywołane 
przez tworzenie sygnałów harmonicznych, mieszanie częstotliwości, detekcję itp. 
Przejawem tych procesów są np. rezonanse przy częstotliwościach subharmonicz- 
nych oraz tzw. rezonanse wyższych rzędów [16]. Znaczenie tych nazw wyjaśnia 
rys. 2-11, na którym pokazano przykładowo zmiany amplitudy U napięcia o pul- 
sacji bliskiej wg w obwodzie równoległym z rys. 2-8a przy różnych amplitudach 
prądu źródła I o ogólnej postaci 

i(t) = Icosot 


dla pulsacji w zmienianej w przedziale od ok. 0,5 wg do ok. 209. Można pokazać 


V Wzrost indukcyjności przy wzroście amplitudy sygnału zdarza się natomiast w przypadku 
analogów indukcyjności realizowanych np. poprzez zastosowanie żyratorów. 

2 Pulsacja wo jest tutaj rozumiana jako pulsacja rezonansowa przy bardzo małych amplitudach 
wymuszających prądów i napięć. 
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[16], że charakterystyki rezonansowe mogą występować także dla pulsacji leżą- 
cych poza przedziałem (0,50, -- 2,0059), np. w otoczeniu pulsacji 1/30g, 1/4w04 itd. 
Zbiór tych pulsacji rezonansowych załeży od nieliniowości elementów obwodu 
i ogólnie jest tym bogatszy, im amplitudy prądów i napięć są większe. 
Szczególnie istotne jest przy tym to, że rezonanse wyższych rzędów (II, III itd.) 
powstają dopiero przy tak dużych amplitudach, przy jakich obwody z warikapami 
czy warikondami pracują jedynie wyjątkowo [16]. 

Analityczny opis tych dodatkowych zjawisk rezonansowych wykracza poza stoso- 
waną poprzednio metodę pierwszej harmonicznej i sprowadza się do wyznaczania 
okresowych rozwiązań nieliniowych równań różniczkowych (co najmniej drugiego 


Rys. 2-10. Jakościowy charakter charakterystyk 
amplitudowych nieliniowego obwodu szeregowego 
[LG) maleje przy wzroście 7] 


Rezonans ReZONnans AeEZONans 
Subharmon. podstawowy orugiego rzędu 
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Rys. 2-11. Rezonanse w nieliniowym obwodzie rezonansowym 
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rzędu). Jest to trudne zadanie natury matematycznej, wymagające znacznego 
zaawansowania w zakresie metod takich analiz, a często stwarzające konieczność 
wykonywania uciążliwych analiz numerycznych. 

Jeszcze trudniejsze problemy natury matematycznej powstają w takich nieliniowych obwodach 
rezonansowych, gdzie diodowa realizacja nieliniowych pojemności stwarza możliwość występo- 
wania detekcji. Powstające w jej wyniku dynamiczne „„składowe stałe” wzbogacają znany nam 


5 HEHE EEEEEEEEEEEH 
640) NENKM 


DELEEELTa:08 |LITLII [1 


Rys. 2-12. Nieliniowy obwód z diodą (a) oraz 


jego charakterystyki (b--f) [16], [17] 


już zbiór nieliniowych rezonansów o możliwość powstawania tzw. relaksacji. Aby przedstawić 
ten rodzaj nieliniowych zjawisk, rozważymy obwód pokazany na rys. 2-12a przy 


e(t) = Ecosot 


Mamy tutaj 
UL(() +u,(t) +u(t) = e(t) (2-54) 
a ponadto 
5 c 
p = c | iż z) z LN (2-55) 
AE acz) 
Wp + Eq + Hp 


up 
d MD 
ix (C+Cp) - sil. r z) (2-56) 
di 
u = Eo-tup+up; U, = YE u, =ri (2-57) 


Wprowadzając (2-55) -- (2-57) do bilansu napięć (2-54) oraz zakładając, że wskutek znacznej war- 
tości pojemności Cp napięcie u, zawiera jedynie składową stałą, po stosunkowo prostych prze- 
kształceniach uzyskuje się [17] 


d?x np dx]? dx 
—| +2[0; + 62(1 — x)'e?*] — 
dź 1-044] ( | ECA rysy 
og(1—x)" zwg(1 —x)" 
LE (gf) =">RN2 £ 58 
p+m(1—x)" GR ) p+m(1—x)" PEŻ GA 
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X osz m———— 
Eotup+Yp 


Ó, = 
="2L 
Eo+up 
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Ó == e z 
2Co%p 
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Gy m O SG 
VLIC+CJ 
ń z Eo+Upt+Yp 
Pr 
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Eo+uUp+Yvp 
m" Eo-Fup 
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Przytoczyliśmy tutaj równanie (2-58), aby za jego pomocą pokazać, jak łatwo proste obwody 
nieliniowe ,,generują”” złożone i analitycznie nierozwiązalne równania. 

Jeżeli amplituda E SEM jest dostatecznie mała, to zjawisko detekcji jest prak- 
tycznie pomijalne (u, = 0), a rozwiązanie obwodu może być otrzymane metodą 
małego parametru (patrz np. [16], str. 144--155). Otrzymujemy wówczas 


i m 1, cos(wt+94) (2-59) 
gdzie zmiany I oraz p, zachodzą w sposób pokazany na rys.2-12bic. Tutaj [16] 
=) AAAA W PD 
ć Fa o|(> o |: Q se r 
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E 

dg sy ŚR 
5 Wo Ą , ER 1 

Yy * (2) Q; n= Z (2-61) 


Są to, jak widać, charakterystyki zbliżone do charakterystyk obwodu liniowego. 
Stan taki otrzymuje się przy normalnych warunkach pracy np. obwodów rezo- 
nansowych przestrajanych warikapami (diodami). 


Jeżeli jednak amplituda E SEM stanie się wystarczająco duża, wówczas dioda D w układzie z rys. 
2-12a będzie kolejno wchodzić w stany: przewodzenia i zaporowy, co spowoduje powstanie przy- 
rostów składowej stałej prądu i napięcia u, . Wystąpi więc znaczący proces detekcji. 
Badając wpływ sumarycznej polaryzacji Egc = Eo +u, na amplitudę prądu I w obwodzie dla 
dostatecznie dużych amplitud E otrzymujemy charakterystykę pokazaną na rys. 2-124. Równo- 
cześnie przy stanach obwodu zobrazowanych punktami położonymi, jak można pokazać, nad 
pewną prostą M—N (rys. 2-12d) występowałoby zjawisko detekcji. Jeżeli stosunek = jest duży, 
D 
a Eo £ 0, to detekcja ta zachodzi z małymi kątami przepływu prądu © i wpływ dużej wówczas 
rezystancji wejściowej takiego detektora na własności selektywne obwodu jest nieznaczny”. 
Niech teraz w pewnej chwili 7; stan obwodu odpowiada punktowi 4 na rys. 2-12d. Amplituda 
w tym stanie jest tak duża, że wywołuje proces detekcji i związany z nim przyrost składowej sta- 
łej u. Wzrostowi ujemnej polaryzacji towarzyszy przesuwanie się po charakterystyce z punktu A 
do punktu B, a więc dalszy wzrost amplitudy prądu i intensyfikacja procesu detekcji. W punkcie 
B osiąga się jednak stan niestabilny i następuje gwałtowne przejście obwodu do stanu zobrazo- 
wanego punktem C. Tak mała amplituda składowej zmiennej prądu nie wywołuje jednak de- 
tekcji i kondensator C, naładowany do wartości ups, Zaczyna rozładowywać się. To zaś powo- 
duje zmiany stanu obwodu odpowiadające przesuwaniu się z punktu C. do D. Osiągnięcie „nie- 
stabilnego” punktu D powoduje przeskok do punktu 4, powstanie procesu detekcji itd. Rezulta- 
tem takich cyklicznie powtarzających się zmian stanu obwodu są gwałtowne skoki amplitudy 
prądu I — tzn. relaksacje — zobrazowane rys. 2-12e i odpowiednie zmiany dynamicznej pola- 
ryzacji up, pokazane na rys. 2-12f. 
Dokładniejsza analiza procesów zachodzących w takim obwodzie [17] pozwala przy tym stwier- 
dzić, że relaksacje występują jedynie przy dostatecznie dużych amplitudach £, dostatecznie du- 
żych rezystancjach R, (co najmniej kilkadziesiąt kQ) i dostatecznie dużych stałych czasowych 
T = RpCp. 
Pewnego komentarza wymaga jeszcze zachowanie się takich nieliniowych obwodów rezonanso- 
wych przy bardziej złożonych sygnałach wymuszających. Niech przykładowo na nieliniowy obwód 
szeregowy działa napięcie sygnału o częstotliwości /; i równocześnie napięcie zakłócające o ampli- 
tudzie Uz, zależnej od czasu (np. modulowanej). Zakładając, że rozważamy własności obwodu 
o dużej selektywności (Q > 1), możemy w przybliżeniu przyjąć?”, że rola sygnału zakłócającego 
sprowadza się do oddziaływania na średnią” pojemność kondensatora nieliniowego, np. wa- 
rikapu. Jak pokazywaliśmy poprzednio, ta ,,średnia” pojemność rośnie ze wzrostem amplitudy, 
co odpowiada przestrajaniu obwodu w kierunku mniejszych częstotliwości. Zatem jeżeli przy 
U, =0 częstotliwość rezonansowa obwodu f, była równa częstotliwości sygnału /,, to przy 
zmiennej amplitudzie zakłócenia Uz(:) otrzymamy sytuację jak na rys. 2-13a. Zakładamy tutaj, 
że amplitudy zarówno zakłócenia, jak i sygnału są stosunkowo małe, co — jak wiemy — odpo- 
wiada charakterystykom rezonansowym o charakterze pokazanym na tym rysunku. 


v Związki pomiędzy rezystancją wejściową detektora a kątem przepływu prądu © są szczegóło- 
wo rozważane w rozdziale 7. 

2) W takim przypadku „średnia” pojemność zależy nie tylko od amplitudy, ale także i często- 
tliwości sygnału zakłócającego [16]. Dokładna analiza takiej sytuacji jest bardzo trudna. 
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Rys. 2-13. Powstawanie modulacji skrośnej w nieliniowych obwodach rezonansowych 


[16] 
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Jak widać, sygnał zakłócający spowoduje modulację stanu dostrojenia obwodu do częstotli- 
wości sygnału i w wyniku stany obwodu odpowiadające kolejnym punktom /--4. W ten sposób 
nawet przy małych sygnałach amplituda A sygnału zostaje zmodulowana w sposób odpowiada- 
jący modulacji sygnału zakłócającego. Jest to najprostszy przejaw znanego nam już zjawiska mo- 
dułacji skrośnej. 

Można przy tym zauważyć, że przebieg tego zjawiska jest bardzo wrażliwy na pierwotny stan 
dostrojenia częstotliwości rezonansowej obwodu fo do częstotliwości sygnału f;. Gdyby np. 
f < fo, to moglibyśmy otrzymać sytuację zilustrowaną rys. 2-13b, gdzie przy identycznych zmia- 
nach amplitudy Uz(t) sygnału zakłócającego następuje nie tylko bardzo wyraźne zmniejszenie 
głębokości modulacji skrośnej, ale ponadto podwojenie częstotliwości zmian obwiedni. 
Intensywność takich zjawisk gwałtownie wzrasta przy wzroście amplitudy zarówno sygnału, jak 
i zakłócenia, gdy dodatkowo powstają znane nam już deformacje charakterystyk rezonanso- 
wych. Przy pracy z dużymi amplitudami wzrasta także poziom wymuszonych sygnałów kombi- 
nowanych (interferencyjnych). Gdyby sygnał wymuszający zawierał dwie składowe z częstotli- 
wościami f, , fe i amplitudami U;, Ua, to ich częstotliwości byłyby ogólnie równe 


fm 5ltmfitnfal; m, n— liczby całkowite (2-62) 
a amplitudy 
ln,n = n(m,n)* U% U3 (2-63) 


gdzie n(m, n) jest mnożnikiem zależnym od parametrów i struktury obwodu i malejącym przy 
wzroście sumy indeksów (m+-n). 

Przy bardziej złożonych widmach sygnałów wymuszających liczba składowych widma o często- 
tliwościach takiego rodzaju, tzn. |£mf, £nf, +pfs+ ... tąfą| gwałtownie wzrasta i chociaż 
amplitudy większości z nich są najczęściej pomijalnie małe, to szkodliwy wpływ takich zjawisk 
może być niekiedy bardzo wyraźny. 

Stosując zatem bardzo atrakcyjne ze względów użytkowych obwody o tzw. stro- 
jeniu elektronowym (poprzez regulację polaryzacji diod warikapowych) należy 
unikać ich pracy z dużymi sygnałami i ogólnie zdawać sobie sprawę z możliwości 
występowania w nich licznych zjawisk o charakterze pasożytniczym””. 


2.4. _ Inne zjawiska występujące w układach 
nieliniowych 


Przedstawiane dotychczas zjawiska i własności obwodów nieliniowych można 
uważać za podstawowe i stosunkowo często spotykane. Ich występowanie można 
przy tym pokazać analizując proste obwody i stosując dość prosty aparat matema- 
tyczny. W technice układów nieliniowych spotyka się jednak ponadto szereg 
zarówno własności, jak i zjawisk dotychczas nie omawianych, a przy tym na ogół 
znacznie trudniejszych do uzasadnienia teoretycznego. 

Ważną własnością tego rodzaju jest specyficzna zależność działania od wartości 
parametrów oraz wrażliwość układów nieliniowych, która zostanie zilustrowana 
kilkoma przykładami. 

Niech pierwszym z nich będzie podwajacz częstotliwości z diodą tunelową, poka- 
zany na rys. 2-14a. Doświadczalnie badane [23] charakterystyki amplitudowe 
takiego układu przy różnych wartościach napięcia £, polaryzującego diodę mają, 


) Inne sposoby ograniczania intensywności i wpływów zjawisk pasożytniczych — patrz np. [16], 
str. 186--195. 


przykładowo, postać pokazaną na rys. 2-14b i c. Widać z nich, że zmiana punktu 
pracy diody z Eg; na Eg» powoduje zupełnie różne uzależnienie am p- 
litudy U,ito zarówno od wartości rezystancji obciążenia R,, jak też od ampli- 
tudy U,. Pierwszą z tych własności łatwo zauważyć, gdy np. dla aU, = 0,6 (linie 


DT 0, =26) 


U, sinot ż 
ko 


Rys. 2-14. Prosty podwajacz częstotliwości (a) i jego 
charakterystyki amplitudowe (b, c) [23] 


przerywane na rys. 2-14b i c) określi się wartości U, przy takich samych rezystan- 
cjach R,;. Drugą z tych cech ilustrują np. charakterystyki U, = f(U,) przy R, = 
= 1,3 R,,, pokazane na rys. 2-14 liniami pogrubionymi. 

Drugim z przykładów ilustrujących specyficzną wrażliwość układów nieliniowych 
niech będzie obwód pokazany na rys. 2-15a. W obwodzie takim w określonych 
warunkach powstaje zjawisko dzielenia częstotliwości, tzn. w widmie prądu 
pojawiają się składowe z pulsacjami w/3, w/5, w/7 itd. [7]. Okazuje się przy tym, 
że gdy nieliniowy dławik ma rdzeń z blachy transformatorowej, wówczas zjawisko 
3-krotnego podziału częstotliwości wystąpi dla par (E,f) tworzących obszar 
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L, sn(2ot +y) 
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'a C częstotliwości oraz obszary jego pracy (b->e) [7] 


o charakterze pokazanym na rys. 2-15b. Zastosowanie rdzenia o bardziej prosto- 
kątnej pętli magnesowania (ferrytowego) powoduje natomiast powstanie roz- 
dzielnych zbiorów takich par (E, f) o charakterze pokazanym na rys. 2-15c. Wy- 
stępowanie zjawiska podziału częstotliwości jest zależne zarówno od nieliniowych, 
jak też i od liniowych elementów obwodu. Zbiory par (E, R), przy których wystę- 
puje zjawisko podziału, tworzą obszar o charakterze pokazanym na rys. 2-154, 
a analogiczny obszar dla par (E, C) przybiera postać z rys. 2-15e. 


Rys. 2-15. Obwód nieliniowy reabizujący dzielenie 


W niektórych układach nieliniowych występują specyficzne efekty „histe- 
retyczne”, tzn. zmiany parametrów sygnału wyjściowego stają się zależne 
nie tylko od wartości, ale również kierunku zmian parametrów sygnału wejścio- 
wego. 

U podłoża tych efektów leżą najczęściej dość złożone zjawiska detekcji sygnałów 
zmiennych, powodujące zmiany punktów pracy elementów nieliniowych. Przy- 
kłady przejawów takich efektów w przypadku powielaczy częstotliwości ilustruje 
rys. 2-167) [23], [24]. 

Trzecim przykładem ilustrującym tę specyficzną wrażliwość układów nieliniowych 
na zmiany parametrów niech będzie prostownik mostkowy o układzie pokazanym 
na rys. 2-17a, zawierający nieliniowy (nasycany) dławik £,. Dopóki klucz jest 
otwarty (C = 0), układ taki pracuje normalnie, tzn. składowa stała występuje 


v Charakterystyki pokazane na rys. 2—16a oraz b otrzymano odpowiednio w diodowym mikro- 
falowym potrajaczu częstotliwości oraz w powielaczu częstotliwości z diodami tunelowymi. 


jedynie w prądzie wyjściowym mostka i,(£), natomiast prąd i,(t) nie zawiera”? 
składowej stałej oraz harmonicznych parzystych. Możliwe jest jednak takie dobra- 
nie parametrów prostownika, że po zamknięciu klucza K(C 4 0) wprawdzie 
nie zaniknie zjawisko prostowania, ale w prądzie wejściowym i,(£) pojawi się 
składowa stała oraz parzyste harmoniczne. Oscylogramy napięć i prądów w takim 
układzie w obu położeniach klucza K mają wówczas postać pokazaną na rys. 
2-17b [7]. Taki anomalny proces prostowania jest procesem 
stabilnym, a odpowiadający mu asymetryczny względem zera przebieg prądu 
i,(t) powoduje, że praca nieliniowego dławika Ł, przebiega wówczas także po 
asymetrycznej pętli histerezy o charakterze pokazanym na rys. 2-17c. 


a PŁ% 
b 
mV 
400 
e D, 

200 

R 

20 40 60 80 mi 


Rys. 2-16. Efekty histeretyczne w powielaczach częstotliwości [23], [24] 


Jako ciekawostkę można przy tym podać, że anomalne prostowanie pojawia się 
bardzo szybko po zamknięciu klucza K jedynie przy pewnej szczególnej wartości 
pojemności C. Natomiast przy innych wartościach tej pojemności powstanie 
tego zjawiska zależy od fazy napięcia e(t) w chwili zamykania klucza, a ponadto 
proces wchodzenia w taki stan może odpowiadać nawet kilkuset okresom drgań 
SEM e(t) [7]. 

Możliwe są także inne anomalne efekty w układach z prostownikami, np. odmien- 
ne pod względem charakteru zmiany wartości prądu wyprostowanego i wartości 
skutecznej (czy amplitudy) wejściowego napięcia zmiennego [7]. 

Z tych przykładów widać, że w układach nieliniowych można spotkać zarówno 
gwałtowne zanikanie danego zjawiska przy niewielkich zmia- 
nach parametrów, jak też bardzo złożone oddziaływania sygna- 
łów wejściowych na sygnały wyjściowe. 

Specyficzne i różne od dotychczas omawianych zjawiska nieliniowe występują 
w nieliniowych układach generujących drgania okresowe. Jeżeli do takiego gene- 
ratora np. drgań sinusoidalnych o pulsacji w, zostanie doprowadzony zewnętrzny 


© Zakładamy tutaj, że w omawianym prostowniku mostek jest złożony z jednakowych diod 
DI --D4. 

2) Zjawiska anomalne czy pasożytnicze występują również w innych rodzajach układów nieli- 
niowych. Przykłady takich zjawisk w powielaczach częstotliwości — patrz np. [25]. 
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| i,(4) 
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Rys. 2-17. Przebiegi w przypadku anomalnego procesu prostowania [7] 


x 


sygnał również sinusoidalny o pulsacji wą, wówczas jego oddziaływanie może 
przyjąć bardzo różnorodne formy. W generatorze z tranzystorem bipolarnym 
ten zewnętrzny sygnał wzbogaci składową zmienną napięcia emiter-baza o składnik 
z pulsacją wą, tzn. do postaci 


u(t) = Uębi COS(W+£+ 9,)+ Uęp2 COS(W2E-+ 92) (2-64) 


Kiedy pulsacja drgań własnych w, znacznie różni się od wą, wówczas przy od- 
powiednich wartościach stosunku 02/04 pojawia się silne oddziaływanie amplitudy 
U,,2 na amplitudę sygnału generowanego U.,;. Może ono przy tym polegać na 
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tłumieniu tych drgań —co odpowiada charakterystykom doświadczalnym 
pokazanym na rys. 2-18 — ale może powstać i taka sytuacja, kiedy generowanie 
sygnału o pulsacji w, jest możliwe jedynie przy obecności zewnętrznego sygnału 
o odpowiedniej pulsacji w» i amplitudzie U,,, [22]. 

Jeśli pulsacja sygnału generowanego bez udziału sygnału zewnętrznego wynosi 
040 1 do generatora zostanie doprowadzony sinusoidalny sygnał zewnętrzny o pul- 
sacji w, (patrz rys. 2-19a) zmienianej w jej otoczeniu, wówczas często okazuje się, 


a b 
V kUpbi 


Rys. 2-18. Doświadczalne 
charakterystyki tłumienia drgań 
w generatorze tranzystorowym 
(fi = 161 kHz, f» = 1 MHz, 
R: — rezystancja obciążająca 
generator) [22] 


odygnał wyjściowy 


Generator 
Jygnał synchi: (synehronizowany) 
synchronizująg (rz) k ) 
ZE g 
(65.05) 
Synch Sunch synchroniz. 
A nehron. nchron. 
ian podstawową Synchron. 


SUB -harmon. 


Rys. 2-19. Ilustracja 
zjawiska 
synchronizacji drgań 


13 go 2 Ugo Gg 2 Wg 
że pulsacja sygnału wytwarzanego przez układ w tych nowych warunkach w, różni 
się od w, jedynie poza pewnym przedziałem (w,; —w;s+). To wymuszanie często- 
tliwości sygnału generowanego (wyjściowego) przez sygnał zewnętrzny (wejściowy) 
wynika z nieliniowych własności układu i nosi nazwę synchronizacji”. 
Jakościowy charakter zależności pulsacji wy od pulsacji w; sygnału synchroni- 


zującego przedstawia rys. 2-19b. Zakres synchronizacji, tzn. przedział (0; —605,), 


1) Istotą synchronizacji jest uzależnienie okresu jednego sygnału od okresu drugiego sygnału 
przy czym nie jest tutaj wymagana sinusoidalna zmienność żadnego z nich. 


wzrasta [6], [12], [20], [21] przy powiększaniu amplitudy sygnału synchronizują- 
cego E, oraz przy zmniejszaniu (np. poprzez odpowiednią modyfikację pętli 
sprzężenia zwrotnego w generatorze) amplitudy Ugo sygnału generowanego bez 
synchronizacji. 

Można przy tym pokazać [6], że w zakresie synchronizacji występuje zawsze 
pewne przesunięcie fazy po pomiędzy sygnałami: synchronizującym i synchroni- 
zowanym (tzn. wyjściowym), zależne od różnicy pulsacji (vs —©y0). Jeżeli pulsacja 
sygnału synchronizującego w, będzie zmieniana w szerokich granicach, wówczas 
mogą wystąpić zjawiska synchronizacji także w otoczeniu pulsacji 


©; = ——Wgy  (m,n— liczby całkowite dodatnie) 


co przedstawia rys. 2-19c. Takie dodatkowe zakresy synchronizacji mają jednak 
znacznie mniejsze szerokości i występują dopiero przy dużych amplitudach E,. 
Zjawisko synchronizacji jest wykorzystywane np. w powielaczach i dzielnikach 
częstotliwości, może jednak także wywoływać efekty szkodliwe. 

Należy dodać, że analiza teoretyczna procesów synchronizacji wymaga badania 
stanów ustalonych w złożonych, drgających obwodach nieliniowych z zewnętrz- 
nymi sygnałami wymuszającymi (nie autonomicznych). Jest to zadanie trudne 
i dotychczas rozwiązane jedynie częściowo. Dlatego ograniczono się tutaj do 
opisu jakościowego odsyłając zainteresowanych np. do [30]. 

Jeżeli układ nieliniowy wytwarza nowe składowe widma w sygnale wyjściowym, 
to ich fazy początkowe najczęściej wynikają jednoznacznie z bilansu składowych, 
biorących udział w takim procesie energetycznym. Zdarza się jednak czasami, 
że fazy początkowe tych wytwarzanych składowych mogą przybierać różne war- 
tości, a nawet mogą występować gwałtowne skoki fazy. Typowym przy- 
kładem do stwierdzenia tych zjawisk są analogowe (regeneratywne) dzielniki 
częstotliwości””. Badając taki dzielnik częstotliwości w układzie przedstawionym 
na rys. 2-20a, stwierdzamy, że po kolejnych zamknięciach klucza K powstaną 
sygnały wyjściowe o podzielonej częstotliwości oraz przesunięciach fazy (względem 
sygnału wejściowego) o dowolny kąt ze zbioru 


tap) = |): K=ZU, b2yai AL Sosa l 


Przy zamkniętym kluczu K tworzenie sygnału wyjściowego odbywa się tutaj 
w niezależnych cyklach, zapoczątkowywanych momentami przejścia wartości 
chwilowej u,(t) przez zero. Istotne jest przy tym to, że fazy tak wytwarzanych 
odcinków sygnału w kolejnych cyklach mogą być różne [18]. 

Formalnym uzasadnieniem tych zjawisk jest to, że dzielniki omawianego rodzaju 
są opisywane nieliniowymi równaniami o postaci 


Dy n 
dE A a> m |- (2-65) 


"dz drż" 


1) Patrz rozdział 5. 
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wł : 
T = —-— bezwymiarowy czas, 
n 


x(T) — sygnał wyjściowy, 


przy czym funkcja F jest funkcją okresową nr (z okresem 2r). Zauważmy teraz, 
że jeśli x(r) jest okresowym (z okresem 2m) rozwiązaniem (2-65), to także funkcja 


p. : i ć A ; : 
|r+ A przy k — całkowitym jest też takim rozwiązaniem. Aby to pokazać, 


wystarczy podstawić [19] 


2 
q' = gk (2-66) 
n 
a 
Dzielnik 
częstotl. 
Ę ult)=Usi(ot + 5 -k) 
p) (k=0, któ „2-1) 


Rys. 2-20. Układ pomiarowy (a) oraz 
przebiegi czasowe napięć (b) w dzielnikach 
częstotliwości [18], [19] ć 
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Wówczas wszystkie pochodne względem z będą równe pochodnym względem z', 
a argument (nr) zostanie zamieniony przez argument" 


„| Sza 5x) =nr-kir (2-67) 


Wobec okresowości funkcji F oznacza to równoważność rozwiązań x(r)i z|r> 


F x). Sens fizyczny takiej zmiany czasu sprowadza się jednak do tego (patrz 
rys. 2-20b), że jeżeli początkowej chwili £, odpowiadały zgodne fazy początkowe 
napięć wyjściowych (przy n, = 2orazn, = 3), to identycznym z punktu widzenia 
sygnału wejściowego chwiłom £9 i £9 odpowiadają już zupełnie inne fazy począt- 
kowe u,, i to zależnie od stopnia podziału n. Można powiedzieć, że jakkolwiek 
wybór chwili początkowej dla okresowego sygnału wejściowego jest całkowicie 
dowolny i umowny, to w wyniku daje wielowartościowość faz początkowych 
sygnału wyjściowego w dzielniku częstotliwości. 

W przedstawionym przeglądzie zjawisk występujących w układach nieliniowych 
były omawiane dotychczas wyłącznie stany ustalone. 


£ sint s | 


Rys. 2-21. Przykładowe prostowniki 


Okazuje się jednak, że również stany przejściowe w takich układach 
wykazują szereg cech istotnie różnych od spotykanych w układach liniowych. Jak 
to zostało w szczególności pokazane w p. 1.3, przebieg tych stanów przejściowych 
w głównej mierze zależy od wartości sygnałów oraz stopnia i rodzaju nieliniowości 
charakterystyk zastosowanych elementów. Tego rodzaju własności można było 
jednak przewidywać na drodze intuicyjnej, znając jedynie ogólne własności ele- 
mentów nieliniowych oraz charakter procesów gromadzenia i odprowadzania 
energii z elementów reaktancyjnych. Występują tutaj jednak i sytuacje znacznie 
mniej oczywiste intuicyjnie. Trudno np. na tej drodze uzasadnić, dlaczego w pro- 
stownikach pokazanych na rys. 2-21 rezystancja wewnętrzna źródła Rz powoduje 
skracanie procesu narastania prądu wyprostowanego w obciążeniu w układzie 


v Fizycznie oznacza to, że przemiany enetgetyczne w omawianych dzielnikach są niezależne od 
wartości faz początkowych sygnału wyjściowego. 


z obciążeniem indukcyjnym (rys. 2-2la) i równocześnie wydłużanie tego procesu 
w prostowniku z obciążeniem pojemnościowym (np. 2-21b)* [7]. Analiza teore- 
tyczna stanów przejściowych w układach nieliniowych jest przy tym bardzo 
trudna, a równocześnie skutki spotykanych w takich stanach znacznych impulsów 
napięcia i prądu mogą być bardzo wyraźne, zwłaszcza w zakresie niezawodności 
oraz powstawania zakłóceń w normalnej pracy urządzenia. Dlatego też na stany 
przejściowe należy zwracać znaczną uwagę przy doświadczalnym badaniu modeli 
(zwłaszcza „,energetycznych”) układów nieliniowych”. 


2.5. _ Niektóre ogólne własności obwodów nieliniowych 


2.5.1. Wprowadzenie 


Doprowadzenie do obwodu nieliniowego sygnałów wymuszających wywołuje 
określone przetwarzanie ich energii na energię sygnałów wymuszanych. Gdyby 
obwód nie zawierał elementów reaktywnych, zdolnych do gromadzenia energii, 
wówczas w każdej chwili suma mocy dostarczanych byłaby równa sumie mocy 
przetwarzanych na ciepło (wydzielanych). W obwodzie z elementami reaktywnymi 
bilansować muszą się jedynie sumaryczna energia dostarczona w czasie działania 
przez źródła sygnałów wymuszających z całkowitą energią zamienioną na ciepło 
w tym czasie i zawartą w polach ełektrycznych i magnetycznych po odłączeniu 
sygnałów wymuszających. 

Poza takimi najogólniejszymi zasadami bilansowymi można jednak podać jeszcze 
zasady bardziej szczegółowe, które krótko i bez dowodów zostaną przedstawione 
niżej. 


2.5.2. Obwody z nieliniowymi rezystancjami 


Zaczniemy od obwodów zawierających jedynie nieliniowe rezystancje. Niech 
obwód tego rodzaju ma postać pokazaną na rys. 2-22. Mamy tutaj okresowo 
zmienny prąd i(t) oraz napięcie u(t), które można opisać zależnościami?) 


i(t) = I9+lycos(ot+9,)+ ... + l,cos(not + o) + 2 


—N feme (2-68) 


v Porównując te prostowniki założono zerowe warunki początkowe w obciążeniu i takie zmiany 
amplitudy E, aby wartość ustalona prądu wyprostowanego (stałego) była zawsze jednakowa. 
2) Nie został tu omówiony bardzo złożony i spzcyficzny problem stabilności układów nielinio- 
wych. Stabilny to ogólnie taki układ nieliniowy, w którym przy ustalonym zbiorze wymuszeń 
istnieje stan ustalony i który w określonym sensie powraca do takiego stanu po wywołaniu krót- 
kotrwałego zaburzenia w zbiorze wymuszeń. Okazuje się przy tym, że stabilność układu nieli- 
niowego jest zależna nie tylko od układu połączeń określonych elementów, ale także od „,wiel- 
kości” takiego zaburzenia (patrz ponadto [26]). 

3) Argumenty g, i w, nie muszą być jednakowe, ponieważ nie wykluczyliśmy, że rezystancja ma 
wartość ujemną. 
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u(t) = UG +U;,cos(ot+y;)+ ... +U,cos(not+v„)+ ... 


= > U,ejno! (2-69) 


n==—©o 
7 A A 
gdzie: I,=le"; 1,= I, 
A A w 
= Ue": U,,=U_ 


Moc wydzielona w nieliniowej rezystancji wynosi 


T +- 00 
1 : 71 
Poz r) u(t)i(ft)dt = LU + L pI —Re(U, i) (2-70) 


Rys. 2-22. Obwód z nieliniową 
rezystancją 


Dla ustalenia bilansu mocy urojonych w takim nieliniowym oporniku załóżmy, 
że jego charakterystykę napięciowo-prądową opisuje jednoznaczna funkcja 


i(t) = J/Tu(t)] (2-71) 

i utwórzmy a 
du 

fluto $= e = r|u A (2-72) 
Wobec okresowości u(t) również F |- | jest funkcją okresową z okresem 
mec. 

(0 

T 

( r|u | dr=0 (2-73) 

0 
Podstawiając teraz (2-68) oraz (2-69) do (2-73) otrzymujemy [2] 

T . +0 

[2 żer > jmod„eme | dt = Am) nimf 0,] = 0 (2-74) 

0 n=—0 M == — 00 


W ten sposób stwierdzamy, że bilans mocy urojonych w rozważanym przypadku 
ma postać zależności 
+0 


Ż. nimf] = 0 (2-75) 


n=+f 


nazywanej równością Groszkowskiego. Jest ona prawdziwa także 
dla dwójników rezystancyjnych opisanych jednoznaczną funkcją o postaci 


u(t) = oli(t)] 


Gdyby natomiast charakterystyka prądowo-napięciowa elementu nieliniowego 
tworzyła pętlę histerezy o powierzchni S, wówczas zamiast (2-75) mielibyśmy 


+0 
TL | A w 

2, rim[żU,] = S (2-76) 

n= +1 


Zależności tego rodzaju można uogólnić na przypadek wielu źródeł o nieharmo- 
nicznych pulsacjach [27]. 

Przykładowo, gdy w obwodzie z rys. 2-22 działały dwa źródła: e;(w,t) i ez(wat), 
przy czym stosunek w; /0> byłby liczbą niewymierną, to zachodziłyby zależności 


[27] 
+00 + 00 
po P> nIm(P,„) = 0 
-0 n=+l 
su: „A ; (2-77) 
2. mIm(P,„) = 0 
m== + n===—©O 
gdzie | = Ino, +m02)" Gy, +M0>) 


Zależności (2-75') i (2-77) wyrażają fizycznie oczywisty fakt, że dwójnik rezystan- 
cyjny nie wytwarza pól elektromagnetycznych i musi mieć zerowy bilans mocy 
urojonych. Oznacza to jednak, że bilans mocy urojonych dla dowolnego dwójnika 
(liniowego lub nieliniowego), włączonego w obwodzie przedstawionym na rys. 2-22, 
także musi być zerowy. Składniki tego bilansu zależą jednak od nieliniowej 
rezystancji, ponieważ kształtuje ona widmo prądu w obwodzie. Fizycznym skut- 
kiem takich bilansów stają się tzw. nieliniowe poprawki częstotliwości w genera- 
torach [28]. 

Obwody z nieliniowymi rezystancjami spełniają ponadto jeszcze szereg innych 
zależności [9]. Przykładowo!” w obwodzie złożonym z liniowego (stacjonarnego) 
dwójnika (R, Ł, C, M), nieliniowej rezystancji opisanej zależnością 


= p(i) 
i źródła e(t) można sformułować ograniczenie na całkowitą energię oddawaną 
przez to źródło do obwodów. Mianowicie, jeżeli zachodzą warunki: 
1) p(0) = 0 
2) ipo) 20 
3) |e(t)| 4 E, = const 
4) energia zawarta w chwili £ == O w elementach reaktywnych ma wartość W, 
to całkowita energia oddana do obwodu przez źródło dla każdego t > O spełnia 


nierówność 


1 Dowód [9], str. 22——23. 
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2 
|IWQ)| < + 1-+4W9 (2-78) 


gdzie R; — szeregowa, liniowa rezystancja obwodu. 

Inne ograniczenie można sformułować, jeżeli w obwodzie takim: 

a) charakterystyka nieliniowej rezystancji może być przedstawiona w postaci”? 
u = g(i) = g,(i)+9a(i) (2-79) 

gdzie:  g,(i) — odcinkowo-liniowa funkcja i taka, że dla wszelkich wartości i, 


gdzie istnieje "4 zachodzi ograniczenie 
i 


A,>0, 
A> — ograniczone 


dg 
di 
< 


A, < < A>; 


|pa(i)| 4 U;; U, —stała, niezależna od t, 

b) dwójnik liniowy ma tę własność, że przy rozwieraniu jego zacisków zewnę- 
trznych impedancje widziane z zacisków każdej pojemności nie mają biegunów 
na osi urojonej, a przy zwieraniu tych zacisków admitancje wyznaczone z punk- 
tu rozwarcia każdej gałęzi indukcyjnej nie mają biegunów na osi urojonej. 

Wówczas [9]: 

1) całkowita energia W;c(t) zgromadzona we wszystkich indukcyjnościach i po- 
jemnościach spełnia nierówność 


lim Wzc(t) < Wy (2-80) 
1-0 
W, — stała, niezależna od warunków początkowych, 
2) lim [i(2)| < Iy (2-81) 
1->0 


Iy — stała, niezależna od warunków początkowych. 


Wreszcie, jeżeli taki obwód poza liniowym stacjonarnym dwójnikiem o impe- 
dancji Z(s) zawiera źródło e(t) spełniające ograniczenie 


le(t)| £ U; = const 


charakterystyka nieliniowej rezystancji może być przedstawiona w postaci 


u = g(i) = Ri+v(i) (2-82) 
p(i)| £ U 
gdzie: R = const, U, niezależne od i, wówczas [9]2> 
co 
limi(t) < (U; +U>) | Ik(a)idz (2-83) 
1>0 0 


s | 
MOZ EJ 


D Warunki takie spełnia np. charakterystyka pokazana na rys. 2-22b [9]. 
2) ar ad, szczegółowe informacje, a także szereg dalszych twierdzeń i lemmatów -—— 
patrz [9]. 


2.5.3. Obwody z nieliniowymi reaktancjami 


Przechodząc do analogicznych zależności dotyczących obwodów z nieliniowymi 
reaktancjami, rozważymy obwód pokazany na rys. 2-23a, gdzie FI--F3 filtry 
selektywne przepuszczające jedynie składowe prądu o pulsacjach odpowiednio: 
©q, Wa, ©03. Jeżeli P, , P, oznaczają średnie moce czynne dostarczone przez źródła 
sygnałów, a P., — średnią moc czynną odbieraną przez obciążenie R, to przy 
bezstratnej nieliniowej pojemności C(u) można napisać 


P,+P,+P; = 0 (2-84) 


Rys. 2-23. Przykładowe obwody 
z nieliniową pojemnością 


Dla wytworzenia takich średnich mocy generatory muszą w okresie drgań włas- 
nych dostarczyć energie 


W, = P,T, = 2n—- (2-85) 


W, = P,T, = Zm (2-86) 


a opornik R; pobrać energię sygnału przepuszczonego przez filtr F3, równą 


W, = P.T, = 2n 13 (2-87) 
03 
Po uwzględnieniu (2-85) -- (2-87) bilans (2-84) można zapisać w postaci 
01 W, +02 W, +03 W3 = 0 (2-84) 


Jeżeli 03 = m0; +no>, to dalej otrzymujemy 
0, Wy +02 W. + (m0; +nv;)W; = 
= 0, [Wy +mW3;]+0o,[W.+nW,] = O (2-84) 


Warunek ten musi być spełniony niezależnie od liczbowych wartości w; , wa, 
a to wymaga, aby równocześnie 


W, +mW3ą = 0 2 gg 
W,+nW; =0 A, 
Wykorzystując (2-85) = (2-87) zamiast (2-88) można napisać 
ap DL 0 (2-89) 
(07) MO0+ FNO> 
ECONO RBA = (2-90) 
W MO; HNO0> 
Teraz już łatwo otrzymać stąd zależności 
z ae Za MO) RRC R === ” , 
RF MO04 FNOW2 Ps Sm 
pa NO> — 
ZA REM 2-90' 
P MO: FNO2 Ps ( ) 


pokazujące, jakie muszą być związki między mocami dostarczanymi (> 0) i od- 
bieranymi (< 0) oraz pułsacjami, aby warunek bilansowy (2-84) był spełniony 
niezależnie od wartości o»; , 02, Wz. 

Zależności (2-89) i (2-90) można także otrzymać formalnie w sposób analogiczny 
jak dla nieliniowych rezystancji [2], [27]. 

Jeżeli prąd i, i napięcie u, na nieliniowym kondensatorze w ogólniejszym układzie 
z rys. 2-23b zapiszemy w postaci 


+0 
1 NNZSE 
i (t) kzę 2: j PR elommt (2-9 1) 
Mm, n=—0 
+0 
1 sa | A : 
u(tj= z), Uymejenmi (2-92) 
m, hR=—0o 


5 Wy ; * : z GoSŚEA 
gdzie: w, = No; + MO0>, zo liczba niewymierna, to przy bezpętlowej zależności 
2 


q. = f(u,) otrzymujemy warunki bilansowe 


+» + 00 

a 3 a RE U RÓ (2-93) 
no; +m0ą ©Enm mm] 

m=—co n=0 

+0 +0 

>; > a Re[/,„U,„] = 0 (2-94) 
no;tmo, e[rmUnm] = 


m=0 n=—o 
Równania te opisują bilans mocy czynnych dla sieci z nieliniowymi i bezpętlo- 
wymi reaktancjami i są nazywane zależnościami Manleya-Rowe'a 
[29]. Łatwo zauważyć, że otrzymane z przesłanek fizycznych zależności (2-89) 
i (2-90) są szczególnym przypadkiem tych zależności ogólniejszych. 


Zależności Manleya-Rowe'a zachodzą zarówno dla jednorodnych nieliniowych 
reaktancji bezpętlowych, jak też dla mieszanych połączeń (C+ L) szeregowych czy 
równoległych [2]. 

Jeżeli charakterystyki q = ffu) czy yw = w(i) mają charakter pętlowy (histere- 
tyczny), wówczas prawe strony zależności (2-93) i (2-94) przestają być zerowe 
[7], [29]. 

Przypadek taki nie ma większego znaczenia praktycznego i dlatego nie omawiamy 
go tutaj szerzej. 

Zauważmy jeszcze na koniec, że w przypadku współpracy takich nieliniowych 
reaktancji z rzeczywistymi filtrami o ograniczonej selektywności powstają na ogół 
warunki do pasożytniczych rozpływów energii i to także dla tworzenia zbędnych 
czy szkodliwych składowych widma. W takich warunkach sformułowane warunki 
bilansowe muszą być odpowiednio rozwijane na wszystkie istniejące składowe 
albo też przy uwzględnianiu jedynie składowych podstawowych nabierają cech 
pewnych oszacowań czy zależności przybliżonych. 
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ROZDZIAŁ 


Układy zasilające 


31. - Uwagi ogólne 


Zadaniem układów zasilających, nazywanych skrótowo zasilaczami, jest prze- 
twarzanie energii elektrycznej pobieranej ze źródeł pierwotnych (sieć energetyczna 
jedno-lub trzyfazowa, akumulatory, baterie itp.) na energię odpowiednich prądów, 
zasilających układy i urządzenia elektroniczne. 

Doprowadzenie tych prądów zasilających warunkuje działanie układów, a ich 
postać i wartości powinny być optymalne [1] dla zadanych warunków eksplo- 
atacyjnych. Trzeba podkreślić, że wszelkie zakłócenia w zasilaniu układów elek- 
tronicznych mogą bezpośrednio powodować zakłócenia w prawidłowym działaniu 
urządzeń elektronicznych i istotnie wpływać na ich niezawodność. 

Realizacja i metody projektowania zasilaczy zależą szczególnie od poziomu mocy 
przetwarzanych. Kiedy moce te są znaczne”? (rzędu kW i więcej), stosuje się 
zazwyczaj wielofazowe sieci energii pierwotnej, złożone systemy zabezpieczeń, 
regulacji i chłodzenia oraz nakłada szczególnie wysokie wymagania w zakresie 
niezawodności działania. Zasilacze takie są obsługiwane przez wysoko kwa- 
lifikowanych pracowników i stanowią kosztowne, profesjonalne urządzenia i sys- 
temy. 

Natomiast do zasilania układów elektronicznych stosowanych w aparaturze elek- 
tronicznej masowego użytku, w aparaturze pomiarowo-kontrolnej, urządzeniach 
informatyki i automatycznej regulacji wystarczają zazwyczaj zasilacze stosunkowo 
proste i dostarczające mocy nie przekraczających setek watów. Takie zasilacze, 
jako podstawowe, zostaną omówione w tym rozdziale. 

Zasilacze tego typu można zazwyczaj zestawiać z typowych podzespołów (np. 


U Np. w przypadku zasilaczy nadajników radiowych i tełewizyjnych, elektronicznych urządzeń 
przemysłowych itp. 


PORE 


specjalnych układów scalonych) i projektować przy użyciu stosunkowo prostych 
metod przybliżonych””. 

Najczęściej spotykanym rodzajem takich zasilaczy jest układ przetwarzający 
energię jednofazowego prądu zmiennego (50 Hz) na energię prądu stałego. Dla 
wypełnienia takiej funkcji w zasilaczu są stosowane zazwyczaj: transformator 
sieciowy z prostownikiem, filtr (pojedynczy lub złożony, bierny lub aktywny — 
tranzystorowy) oraz stabilizatory napięcia lub natężenia prądu (zazwyczaj stałe- 
go). Podzespoły te mogą mieć bardzo różne realizacje i w konsekwencji własności 
użytkowe. 

Cechą szczególną układów zasilających jest znaczne obciążenie energetyczne i na- 
pięciowe większości ich elementów. Z tego powodu przy projektowaniu i realizacji 
trzeba szczególną uwagę przywiązywać do badania warunków krytycznych, wy- 
nikających z wahań obciążeń, napięcia sieci zasilającej, stanów przejściowych 
orąz zmian temperatury. Na przypomnienie zasługuje także związek niezawod- 
ności elementów i układów elektronicznych ze stopniem ich obciążenia energe- 
tycznego i napięciowego [1]. 

Trzeba także podkreślić ogromną różnorodność rozwiązań i problemów zwią- 
zanych z optymalizacją zasilaczy. W takiej sytuacji rozważania, jakie zostaną 
przeprowadzone dalej, można traktować jedynie jako wprowadzenie do rozległej 
dziedziny układów zasilających o bogatej i wyspecjalizowanej literaturze (np. [2] 
do [12)). 


3.2. _ Prostowniki 


3.2.1. Parametry prostowników 


Prostowniki są podzespołami zasilaczy, które przetwarzają prąd zmienny na prąd 
jednokierunkowy. Jest więc pożądane, aby ich sprawność energetyczna 


P 
NARDI 3-1 
1P P. (3-1) 
gdzie: 'P, —- moc składowej stałej w obciążeniu prostownika, 
P_. — moc czynna pobierana z sieci energetycznej (pierwotnego źródła 


energii) 
była możliwie duża. 
W praktyce, przy mocach zasilania kilkanaście — kilkadziesiąt watów, parametr 
ten nie ma zwykle decydującego znaczenia. Natomiast żąda się od prostownika 
możliwie dużej skuteczności prostowania 


U, 
= = 3-2 
YP U. (3-2) 
gdzie: U, —— składowa stała napięcia na obciążeniu, 


1) Jest to okoliczność bardzo atrakcyjna ze względów praktycznych, ponieważ dokładna ana- 
liza działania podzespołów zasilaczy, będących najczęściej złożonymi obwodami nieliniowymi 
jest bardzo trudna, nawet w przypadku możliwości użycia maszyn liczących. 


U. — amplituda składowej zmiennej napięcia na wejściu prostownika 
(za transformatorem). 

Tak zdefiniowana skuteczność jest zależna od składowej stałej prądu obciąże- 
nia 7,. 
Graficznym obrazem tej zależności jest tzw. charakterystyka obcią- 
żenia prostownika, pokazana przykładowo na rys. 3-1. Widać z tego rysunku, 
że wrażliwość skuteczności prostowania na zmiany prądu obciążenia /, może 
być różna w różnych rodzajach prostowników, a ponadto przy ustalonym typie 
prostownika inna przy małych wartościach prądu /, (większa) aniżeli przy warto- 
ściach dużych. Zmniejszanie napięcia wyprostowanego U, przy wzroście prądu 


U.-consf 


Rys. 3-1. Przykładowe charakterystyki obciążenia 
prostowników (PI i P2) 0 


on 


obciążenia /, może być także zinterpretowane w postaci rezystancji wyj- 
ściowej prostownika. Jej miarą jest stosunek ubytku napięcia dU, do przy- 
rostu prądu obciążenia d/7, 


. (3-3) 


gdzie: A, B jak na rys. 3-1. 

Widać, że tak zdefiniowana rezystancja może w znacznym stopniu zależeć nie 
tylko od rodzaju prostownika, ale także od wartości prądu /,, pobieranego do 
obciążenia. 

Ogromna większość układów elektronicznych wymaga zasilania napięciem stałym 
bez towarzyszących tętnień czy innych składowych zakłócających. Stąd ważnym 
parametrem prostownika jest poziom tętnień na jego wyjściu przy danym obcią- 
żeniu. W literaturze spotyka się różne miary tego poziomu”, przy czym naj- 
częściej stosowany jest współczynnik tętnień, zdefiniowany zależ- 
nością 


po (3-4) 
"Np. wyrażane stosunkiem wartości skutecznej wszystkich składowych zmiennych do wartości 


składowej stałej [13] lub stosunkiem maksymalnego odchylenia wartości chwilowej napięcia na 
obciążeniu od wartości średniej do wartości średniej [4]. 


A_ 
Ryr=4-> 4 =Ro2 
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gdzie: _ Um.) — amplituda dominującej*” składowej zmiennej na wyjściu pro- 
stownika, o pulsacji mmo (dla m-fazowego prostownika zasila- 
nego z sieci prądu zmiennego o pulsacji ©), 
U, — składowa stała napięcia na wyjściu prostownika. 
W większości prostowników współczynnik tętnień wyraźnie zależy od prądu 
obciążenia /,, przy czym możliwe są sytuacje przedstawione na rys. 3-2. Z tego 
punktu widzenia prostownik P2 byłby korzystny przy małych prądach /,, nato- 
miast prostownik P3 — przy prądach stosunkowo dużych”. 


Fl 
4 


P3 
Rys. 3-2. Przykłady zależności współczynnika tętnień £ od prądu 
lg obciążenia I, 
0 Ą 

Poza tymi parametrami każdy prostownik charakteryzują określone związki 
pomiędzy prądami i napięciami na jego zaciskach zewnętrznych a prądami i na- 
pięciami na elementach prostowniczych. Ze związków tych wynikają przede 
wszystkim wymagania stawiane diodom prostowniczym oraz tyrystorom. 
Przykładowo: stosunki maksymalnych wartości chwilowych prądu i, do składo- 
wej stałej prądu obciążenia 7, lub stosunki maksymalnego napięcia wstecznego 
(Uwsr m) na elemencie prostowniczym do składowej stałej napięcia na obciążeniu 


U, będą zależeć zarówno od struktury prostownika, jak też wartości pojemności 
i indukcyjności odpowiednich elementów składowych. Charakter tych związków 
zostanie przedstawiony w dalszych rozważaniach. 


3.2.2. Prostowniki z obciążeniem pojemnościowym” 


Rozważmy działanie najprostszego prostownika z obciążeniem pojemnościowym, 
pokazanego na rys. 3-3. W układzie takim w określonych przedziałach czasu 


W wyniku asymetrii prostownika (np. dwupołówkowego czy mostkowego — patrz dalej) mo- 
gą pojawiać się na wyjściu składowe o pulsacji % mo, ale zazwyczaj ich amplituda jest nieznacz- 


na. 

2) Charakterystykę oznaczoną symbolem P2 otrzymuje się przy prostownikach z obciążeniem 
pojemnościowym, natomiast oznaczoną symbolem P3 przy prostownikach z obciążeniem in- 
dukcyjnym. Bliższe wyjaśnienie tych pojęć oraz uzasadnienie takiego przebiegu tych charakte- 
rystyk — patrz dalej. Charakterystyce PI odpowiadają prostowniki z obciążeniem rzeczywistym. 
3) Wartości chwilowe prądów i napięć mogą osiągać szczególnie duże wartości w stanach przej- 
ściowych pracy prostownika, powstających przy nagłych zmianach obciążenia lub amplitudy 
napięcia zasilającego. Patrz np. [35], str. 378—387, [2], str. 171—187 oraz 226—235, [12], str. 28. 
*) Prostowniki z obciążeniem rzeczywistym nie znajdują praktycznie zastosowania w układach 
elektronicznych z powodu wysokiego poziomu tętnień i niewielkiej skuteczności prostowania. 
Analiza własności takich prostowników jest stosunkowo prosta i podawana w licznych opraco- 
waniach, np. [2], [10], [11], [18], [19]. 


wartości chwilowe e(t) przewyższają wartości u(t), co powoduje doładowywanie 

kondensatora przez przewodzącą diodę D. Natomiast w pozostałych okresach 

dioda jest spolaryzowana w kierunku zaporowym i kondensator C rozładowuje 

się poprzez rezystancję R,. Zakładając, że 

a) e(t) = Esinot 

b) dioda D ma nieskończenie dużą rezystancję w kierunku zaporowym oraz małą 
i stałą rezystancję r, w kierunku przewodzenia, można napisać dla przedziałów 
czasu, kiedy dioda przewodzi [9] 


ia = io+iR (3-5) 
ialr.+r,)+ipR, = Esinot (3-6) 
lub po podstawieniu (3-5) do (3-6) 
iR(R,+r,+r,) +i(r,+r,) = Esinot (3-6') 
r Ba 
= 


Rys. 3-3. Najprostszy prostownik z obciążeniem pojemnościowym 
(jednofazowy, jednopołówkowy) 


Ponadto możemy napisać 


u = Rik 

A du di 

= RAR Y = (W o dlot) (3-7) 
co podstawione do (3-6') daje 

: di Z 

ia(R,+7)+rigy — a = Zsinot (3-8) 


gdzie r = r,+r, — rezystancja wypadkowa obwodu ładowania 
tgy = OCR, 


Natomiast różniczkując obustronnie (3-8) i uwzględniając zależność (3-7) otrzy- 
mujemy 


; di, = 
AOSROIEŻ GOA. == Etgycoswt (3-9) 
Dodając stronami równania (3-8) i (3-9) otrzymamy 
di E |. 
: da | Bo 4 
ii(R,+r)+rtgy dor) 6 sin(wt + y) (3-10) 


Rozwiązanie tego równania ma postać 


i, = Aero E m sin(ot+y — o) (3-11) 


rsin 
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| Okres przewodzenia 
diody 


| 
| 
| 


gdzie: 
R,+r 
rtgy 
A — stała całkowania. 


ctgo = ; 


Załóżmy, że rozważamy stan ustalony pracy prostownika, w którym napięcie 
zmienne e(t) przekracza poziom napięcia u(t) przy argumencie w; = o — jak 
na rys. 3-4. Oznacza to rozpoczęcie polaryzowania diody w kierunku przewo- 
dzenia i pozwala napisać warunek 


ilvti = 9o] 50 


u(t)=uzih) 


elt)=E snoł 


Rys. 3-4. Przebiegi napięć w rozważanym prostowniku 


Podstawiając taki warunek do (3-11) otrzymamy 
Esino 
Ą = — ————— . g9o*!B0 . gi — 3-12 
KAT e sin(Qo +7 — a) (3-12) 
co wobec (3-11) pozwala napisać 


Esino 
iq = —— sin(0t-+y — sin(a — Po —y)e 7700918 3-11' 
a= ny PN(O+7— 0) +sin(o— po—7) 7 (3-11) 
Rozważając dalej proces rozładowywania kondensatora stwierdzimy, że w do- 


wolnej chwili 


A(wt) 


U; = U4€ TT (3-13) 


A(ot) — przyrost argumentu od chwili ż,, gdy u,(£) = ucm, CO WObEC okreso- 
wości omawianych procesów pozwala napisać [9] 


Mem _ Sin(po—6) (3-14) 


Ucm sing 
Zależność ta — obok równania (3-11') pozwala wyznaczyć argument wf, = 
= +0, przy którym następuje zanik przepływu prądu. Rozwiązanie ma tu 
postać warunków 


g(27-5)ctgy _ cosf 


cepa == sinó 
efetac . sin(y — a) — sin(y — a —0) 


gę?r-o)ectey . ż 
e?ct80 sin(y — a +0) — sin(y — a) 


Wyniki tej analizy są przedstawione na rys. 3-5”). 
Znając wartości tych argumentów go i © oraz mając równanie (3-11') można 
określić składową średnią prądu diody, składowe harmoniczne itp. 


Rys. 3-5. Zależność ł 
kątów go oraz © 30 
od parametrów 207 


prostownika [9] 10', powo 10 20 50 00 20 50 


Widać z tego prostego przykładu, że teoretyczna analiza działania prostowników 
z obciążeniem pojemnościowym jest bardzo uciążliwa. Z tego właśnie powodu 
przy ich projektowaniu chętnie stosuje się metody nomograficzne, oparte na 
obliczeniach numerycznych i określonych założeniach upraszczających. Wśród 
tych założeń upraszczających omówimy w pierwszej kolejności przyjmowany 
model diody prostowniczej?). 


Punktem wyjścia dla stworzenia takiego modelu w postaci pewnego opisu matematycznego są 
charakterystyki diod prostowniczych, mające postać jak na rys. 3-6a. Są to charakterystyki nieco 
różne od charakterystyk diod detekcyjnych (małej mocy) ze względu na spadki napięć, powsta- 
jące przy tak dużych prądach na nieuniknionych rezystancjach szeregowych diody. Aproksymacja 
takich charakterystyk zależnościami o postaci — przykładowo 


up % a+ big 


V Wyniki analogicznej analizy dla prostownika dwupołówkowego (m = 2) — patrz np. [9], 
str. 173. 

2 Czasami w prostownikach stosuje się zespoły szeregowo lub równolegle łączonych diod. 
W takim przypadku produkcyjne rozrzuty charakterystyk diod zmuszają do stosowania opor- 
ników wyrównawczych: równoległych przy łączeniu równoległym (dla wyrównania rozpływu 
prądów), szeregowych przy łączeniu szeregowym (dla wyrównania rozkładu napięć wstecz- 
nych). W tym ostatnim przypadku każdą diodę bocznikuje się opornikiem o rezystancji: 70-- 
--100 k£2/100 V nap. wst. przy diodach na napięcie wsteczne ponad 200 V i prąd do ok. 300 mA, 
10--15 k02/100 V nap. wst. przy diodach na napięcie wsteczne do 200 V i prąd do ok. 10 A. 


ZIE 


ip © I,[e/GED=iprs) — 1] 
ip Ź QiUp+AUB+ ... +Amup 


jakkolwiek umożliwia uzyskanie dobrej dokładności, to jednak prowadzi do zbyt złożonych 
równań opisujących prostowniki i w rezultacie nadmiernie komplikuje ich analizę. 


Stąd też najczęściej aproksymuje się charakterystyki diod prostowniczych od- 
cinkami prostymi. W przypadku prostowania szczególnie małych napięć zmien- 
nych stosuje się przy tym aproksymację jak na rys. 3-6b, która prowadzi do sche- 
matu zastępczego diody przewodzącej z rys. 3-6c [9]. Natomiast przy prostowa- 


b C 


A iq 


up 
Up V 


Rys. 3-6. Interpretacja graficzna przybliżonych opisów diody 
prostowniczej [9], [12] 


V 


niu napięć zmiennych o amplitudach przekraczających kilkanaście woltów, wy- 
starcza własności diody przewodzącej opisać przez podanie takiej rezystancji ry, 
aby wartość ładunku doprowadzonego do kondensatora C w okresie jej prze- 
wodzenia była zgodna z jego wartością rzeczywistą. Przyjmując, że spadek na- 
pięcia AUp na przewodzącej diodzie prostowniczej jest stały i wynosi 


0,5 V — diody germanowe 
D 


e 1,0 V — diody krzemowe 
można obliczać taką zastępczą rezystancję z przybliżonej zależności 
1 AU5 
tp Z —— 
3 sł 


gdzie 7, — wartość średnia prądu płynącego przez diodę [12]. 


(3-16) 


Rezystancję zastępczą dowolnego (np. selenowego) elementu prostowniczego można określać 
także metodą graficzną poprzez wyznaczenie takiej prostej na jego charakterystykach napięcio- 
wo-prądowych (rys. 3-6d), przy której powierzchnie zakreskowanych pól są sobie w przybliżeniu 
równe. Wartość rezystancji r, wyznacza wówczas nachylenie tej prostej. 

Taki opis elementu prostowniczego wprowadza zazwyczaj nieznaczny błąd, tym 
bardziej że połączone z nią szeregowo rezystancje uzwojeń transformatora sie- 
ciowego są zwykle co najmniej kilkakrotnie większe. 

Kolejnym uproszczeniem jest przyjmowany zwykle model źródła sygnału zmien- 
nego. 

Napięcie zmienne jest zazwyczaj doprowadzane do prostownika poprzez transformator sieciowy. 
Transformator taki ma nie tylko określoną przekładnię zwojową, ale także określoną rezystancję 
szeregową uzwojeń oraz pewien magnetyczny strumień rozproszony, prowadzący do indukcyj- 
ności rozproszenia. 


Rys. 3-7. Szacunkowa zależność rezystancji transformatora 
r. od rezystancji obciążenia Ro i mocy prostownika P» 
[2], [10] 


Przy projektowaniu prostownika parametry te zazwyczaj szacuje się na podstawie istniejących 
zależności teoretyczno-doświadczalnych [12], [10], [2]. 

Jeżeli rezystancja uzwojenia pierwotnego o z, zwojach wynosi ry, natomiast rezystancja uzwo- 
jenia wtórnego o z zwojach r», wówczas [2] w obwodzie prostownika występuje wypadkowa 
rezystancja transformatora, wynosząca 


Fr £ Fray (3-17) 
22 
dzie n=—, 
g ż 


Przy spotykanych konstrukcjach transformatorów rezystancja ta jest powiązana z rezystancją 
obciążenia prostownika R, szacunkową zależnością, zilustrowaną rys. 3-7 [10], [2]. 
Podobnie, kiedy indukcyjności rozproszenia uzwojeń pierwotnego i wtórnego oznaczymy odpo- 
wiednio przez /, i ł4, to wypadkowa indukcyjność rozproszenia w obwodzie prostownika będzie 
wynosić”? 

R l4+nżh (3-18) 
Miarą oddziaływania tej indukcyjności na procesy zachodzące w omawianych prostownikach 
może być [12] 

DJA 


tgp = (3-19) 


H 


W spotykanych transformatorach wartość tg wynosi zwykle 0,2 do 0,45. 


1 Związek indukcyjności rozproszenia z parametrami konstrukcyjnymi transformatora — patrz 
np. [15], str. 67 lub [12], str. 23. 
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Projektując prostowniki z obciążeniem pojemnościowym w pierwszym przy- 
bliżeniu wpływ tej indukcyjności uważamy za pomijalny. Przy takich założeniach 
zbadamy własności użytkowe prostowników z obciążeniem pojemnościowym, 
pokazane na rys. 3-8. W momencie dołączenia takich prostowników do sieci 
zasilającej (50 Hz) kondensator C jest zwykle rozładowany. Rozpoczyna się 
w tych warunkach złożony proces przejściowy, trwający przez kilkanaście — kilka- 
dziesiąt okresów napięcia zasilającego [2], zależny od fazy napięcia e(t) w chwili 
włączenia. Przez diodę płyną wówczas impulsy prądu ładującego kondensator 
o szczególnie dużych i niebezpiecznych dla diody amplitudach?. 


[ki 


węft) 


4 


t Pę 
(e (49 Ż ul) 


Rys. 3-8. Prostowniki z obciążeniem pojemnościowym 


Wejściu prostownika w stan ustalony towarzyszy pewne zmniejszenie wartości 
maksymalnej prądów diod i powtarzające się okresowo doładowywanie i rozłado- 
wywanie kondensatora. Powstają wówczas przebiegi napięć przedstawione jako- 
Ściowo na rys. 3-9. 

Z rysunku tego widać, że przez przeważającą część okresu diody są spolaryzowane 
zaporowo. Zmianom napięcia na diodach odpowiada przy tym, w układach 
z rys. 3-8a i b, wysokość obszaru zakreskowanego, zbliżająca się chwilami do 
wartości podwojonej amplitudy E. W przypadku prostownika mostko- 
wego z rys. 3-8c (nazywanego także układem Graetza) charakter 
czasowych zmian pozostaje podobny, jednakże wartość maksymalna napięcia 
wstecznego na diodzie nie przekracza amplitudy E. Wynika to bezpośrednio 
z rozkładów napięć dla poszczególnych faz prostowania, przedstawionych na 
rys. 3-10. 


» Dla ograniczenia ich wartości są czasami włączane niewielkie dodatkowe oporniki szeregowe 
bądź zmniejszane pojemności kondensatora C. 
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Natomiast prądy płyną przez diody w postaci stosunkowo krótkich impulsów 
(z kątami przepływu © = 30-50”) po jednym w każdym okresie. Kształt tych 
impulsów jest zbliżony do odcinka sinusoidy, a opisywany równaniami o postaci 
G3-11'). 

W przypadku prostowników z rys. 3-8b i c doładowywanie kondensatora C za- 
chodzi w ciągu każdej połowy okresu — kolejno poprzez diodę D/ lub D2 (układ b) 


Rys. 3-9. Przybliżony charakter przebiegu napięcia 
w prostownikach z obciążeniem pojemnościowym 
w stanie ustalonym 


uyz+E 


„, D 


/ 
> 


Rys. 3-10. Rozkłady 
napięć w prostownikach 


dwupołówkowych 
(m = 2) w chwili D2 
szczytu napięcia FE > 
PADA - 
prostowanego Ust m 2E7AU =2E 


Uwaga: założono, że elementami prostującymi są pojedyncze diody krzemowe (Up £ 1 V). 
Ogólniej byłoby U = nAUp; n— liczba diod połączonych szeregowo AUp < 0,5 V (Ge) 
IiAUp<1,0V (Si) 


oraz DI, D3 lub D2, D4 w układzie mostkowym. Z tego właśnie powodu układy 
te noszą nazwę prostowników dwupołówkowych (m = 2). 

Przy założeniach upraszczających, przedstawionych poprzednio, wyniki analizy 
działania prostowników tej grupy mają postać zależności przedstawionych na 
rys. 3-11 [2], [11], [13]. Widać, że skuteczność prostowania w prostowniku dwu- 
połówkowym (rys. 3-11b) jest większa aniżeli w prostowniku jednopołówkowym 
(rys. 3-11a) i w każdym przypadku wzrasta przy powiększaniu pojemności C. 

Widać także, że zarówno wzrost rezystancji transformatora r;, jak też wzrost 
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rezystancji diody prostowniczej r, zmniejszają tę skuteczność. Przypominając 


rys. 3-7 pokazujący spotykane wartości > które — wobec częstej relacji r, > 
o 


U) 


R” można stwierdzić, że w pro- 
o 


> r, — odpowiadają w przybliżeniu wartościom 
stownikach omawianego typu zwykle 

Yplm=1 = 0,65--0,80 

Yplm=2 = 0,75--0,85 


ponieważ praktycznie zawsze wCR, > 10. 


100 
Rys. 3-11. Zależność efektywności prostowania y, od układu i parametrów prostownika [2], [11], [13] 


Z wykresów pokazanych na rys. 3-11b można korzystać także w przypadku pro- 
stownika mostkowego pod warunkiem podstawienia 


r =r,+2rp 


Podobnie z wykresów tych można korzystać także, gdy w prostowniku wystę- 
pują szeregowe połączenia kilku diod, jednak pod warunkiem podstawienia 


r= r +NFp 


gdzie n — liczba diod połączonych szeregowo w obwodzie ładowania konden- 
satora. 

Powiększenie pojemności C jest korzystne także z punktu widzenia poziomu 
tętnień na wyjściu prostownika. Wniosek taki uzasadnia rys. 3-12, na którym 
przedstawiono zależność współczynnika tętnień £ od iloczynu wCR,. Na podkre- 


ślenie zasługuje tutaj zarówno niższy poziom tętnień na wyjściu prostownika 
dwupołówkowego, jak i to, że częstotliwość dominującej składowej tych tętnień 
jest dwukrotnie większa, co znacznie ułatwia dalszą filtrację. Niestety wzrost 
pojemności niekorzystnie wpływa na kształt impulsów prądu. W szczególności 
powiększaniu pojemności C towarzyszy wzrost maksymalnej wartości prądu 
płynącego przez diodę przy danym obciążeniu prostownika /,. Także wartość 
skuteczna prądu ],, przepływającego przez uzwojenie wtórne transformatora, 
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Rys. 3-12. Zależność współczynnika 
tętnień £ od układu prostownika 
oraz jego parametrów [2], [11], [13]. 
Linia przerywana — podwajacz 
napięcia 4001 


10 0 100 


staje się większa. Te właściwości prostowników z obciążeniem pojemnościowym 
ilustruje rys. 3-13 [2], [11], [13]. Poza innymi względami, takimi jak wymiary, 
koszt itp., powinny one nakłaniać do stosowania kondensatorów o umiarkowa- 
nych pojemnościach. 
Omawiając dotychczas prostowniki dwupołówkowe (rys. 3-8b i c) zakładano 
milcząco całkowitą symetrię obu okresów przewodzenia. 
W układach rzeczywistych mogą wystąpić przypadki zarówno pewnej asymetrii transformatora, 
jak też diod prostowniczych. Jeżeli napięcia na uzwojeniu wtórnym transformatora z rys. 3-8b 
mają amplitudy E'i E”, a rezystancje wypadkowe obwodu ładowania spałniają zależność 

p = Ratha Sr +Ar 
gdzie 

r" =rya tp 


to miarą asymetrii może być współczynnik g., zdefiniowany równaniem (3-20) [15] 


dc = q,tde (3-20) 
E' 
qe = 1——— 
E" 
Ar 
dr = 
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Wśród szkodliwych skutków asymetrii [15] najważniejsze jest powstanie składowej tętnień na 
wyjściu prostownika o pulsacji w, a więc dwukrotnie mniejszej od najmniejszej pulsacji tętnień 
w układzie symetrycznym”. Wynika to z przebiegu ładowania zilustrowanego rys. 3-14a, a względ- 
na wartość amplitudy tej składowej tętnień jest przedstawiona na rys. 3-14b. 


W przeprowadzonych rozważaniach zakładano także zerowe wartości indukcyj- 
ności rozpraszania transformatora. 


Transformatory sieciowe warunku tego oczywiście nie spełniają. Występujące w rzeczywistości 
indukcyjności rozproszenia dość istotnie wpływają na procesy komutacji [9], [15]. Jakościowo 
charakter tych zmian przedstawia rys. 3-15. W szczególności następuje pewne ograniczenie war- 


Rys. 3-13. Wpływ wzrostu 
pojemności C€ na maksymalną 
wartość prądu płynącego przez 
diodę iym Oraz skuteczną 
wartość prądu ł, płynącego 
przez uzwojenie transformatora 
zasilające diodę [2], [11], [13] 


Rys. 3-14. Przebieg u,(t) 

w asymetrycznym prostowniku 
dwupołówkowym (a) oraz 
względna wartość U przy 
różnych stopniach asymetrii 
£c(b) 


1 Ponadto w prostowniku asymetrycznym powstają także składowe o pulsacjach jw, 50, ... 
na ogół jednak o znacznie mniejszych amplitudach. 


tości maksymalnej impulsów prądu ładującego i,(t) przy równoczesnym wydłużeniu okresu prze- 
wodzenia diody. Bliższa analiza pokazuje, że przy spotykanych praktycznie wartościach para- 


metrów prostownika maleją: skuteczność prostowania y, = U,/E, stosunek iqu /45/m oraz współ- 
czynnik tętnień ż — wszystkie w granicach średnio 10--25%, [15]. Oznacza to w szczególności, że 
w takim właśnie stosunku (1,1--1,25) należy podwyższyć napięcie z uzwojenia wtórnego trans- 
formatora względem wartości: otrzymanej na podstawie wykresów z rys. 3-11 dla otrzymania 
żądanej wartości napięcia stałego U,. 

Indukcyjność rozproszenia transformatora wpływa równocześnie na charak- 
terystykę obciążenia prostownika. Charakterystyki te otrzymuje się badając za- 
leżność napięcia wyprostowanego U, od prądu wyprostowanego /, —a więc 


Rys. 3-15. Wpływ indukcyjności rozproszenia transformatora 
/, na impulsy prądu ładującego 


zmieniając rezystancję R„. W przypadku kiedy indukcyjność transformatora jest 
pomijalna, można skorzystać z charakterystyk pokazanych na rys. 3-11 — otrzy- 
mując zależności przedstawione na rys. 3-16a i b. Jak już wspomniano, w spoty- 
kanych układach (rys. 3-7) stosunek r/R, nie przekracza 0,1. W tych warunkach 
dla zapewnienia dobrej skuteczności prostowania (patrz rys. 3-16a i b) stosuje się 
pojemności C spełniające warunek r/fC : 10? > 20. Wówczas tętnienia na wyjściu 
prostownika stają się pomijalnie małe z punktu widzenia czasu przepływu prądu 
ładującego. | | 

Oznacza to, że prąd płynący przez diody może być wyznaczony z założenia, iż 
napięcia w układzie zmieniają się jak na rys. 3-1lód. Wówczas 


U, = EcosO (3-21) 
je > ż 8 = (3-22) 


t składowa stała prądu obciążenia /, wynosi 


+© _ 


joe: | > (coswt—cos6)d(ot) sm <> (sin6 — 6c0s6) (3-23) 


Zestawiając (3-21) i (3-23) zauważymy, że przebieg charakterystyki obciążenia 
U, = g(L)lE=const jest analogiczny do przebiegu zależności cos6 = F(sin0 — 
—6'cos6). Tak otrzymana charakterystyka (dla /, = 0) jest przedstawiona na 
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Rys. 3-16. Wpływ zmian obciążenia i indukcyjności rozproszenia transformatora /, na charakterystyki 
obciążenia prostownika (d) [15], [17] 


rys. 3-lóc. Natomiast analiza przeprowadzona dla przypadku, kiedy /, 4 O [15], 
prowadzi do zmian zilustrowanych na rys. 3-lóc. Można na tej podstawie stwier- 
dzić, że indukcyjność rozproszenia powiększa i tak szczególnie dużą rezystancję 
wyjściową prostownika R, — określoną wzorem (3-3). 


3.2.3. Prostowniki powielające napięcie 


Gromadzenie ładunku w kondensatorach pozwala realizować prostowniki o sku- 
teczności prostowania y, przekraczającej jedność. Przykładem takiego układu 
jest podwajacz napięcia Delona (mostkowy, równoległy) [2], [16], 


przedstawiony na rys. 3-17a. W układzie tym zachodzi na przemian doładowy- 

wanie kondensatorów C; i C, w obwodach przedstawionych na rys. 3-17b. Jeżeli 

rozładowywanie poprzez rezystancję obciążenia jest nieznaczne, wówczas średnie 

napięcie na tych kondensatorach nieznacznie odbiega od amplitudy napięcia 

prostowanego E, a ponieważ napięcia te składają się na napięcie wyjściowe, 

w sposób zilustrowany rys. 3-17c, otrzymuje się w rezultacie napięcie wyjściowe 
uw U, m 2E 


Równocześnie praca każdej z diod przebiega identycznie jak w omówionym po- 
przednio prostowniku jednopołówkowym i zgodnie z rys. 3-17d napięcie wsteczne 
na diodzie osiąga wartość maksymalną nieco mniejszą od 2E. 


Rys. 3-17. Podwajacz napięcia G sej; 
Delona (a), obwody T 
przewodzenia diod DI i D2 

(b) oraz przebiegi napięć (c) 


Uwst m EŻE 


Przeprowadzając analizę jak w p. 3.2.2, można wyznaczyć skuteczność prosto- 
wania y,, współczynnik tętnień itp. [2], [13]. Zakładając pełną symetrię podwaja- 
cza, tzn. 


l 


C1=C,=C 

Tpi * Tpa = Tp 
otrzymuje się wyniki przedstawione na rys. 3-18. 
Podstawowa pulsacja tętnień — jak widać na rys. 3-17c — wynosi 2w, a zmiany 
współczynnika tętnień £ przy zmianach parametrów podwajacza zachodzą zgodnie 
z charakterystykami pokazanymi na rys. 3-12 (linie przerywane). 
Podwojenie napięcia można uzyskać także w innym układzie, pokazanym na 
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Rys. 3-18. Skuteczność prostowania 
w podwajaczu Delona [13] 


Rys. 3-19. Podwajacz Villarda (szeregowy) 
oraz obwody ładowania ilustrujące bilans 


- napięć wstecznych 


rys. 3-19a, a nazywanym podwajaczem Villarda [16], podwaja- 
czem z „diodą pompującą” lub podwajaczem szeregowym. Działanie 
układu wynika bezpośrednio z obwodów ładowania pokazanych na rys. 3-19b. 
Kondensator C,, naładowany poprzez diodę DI do napięcia bliskiego ampli- 
tudzie E, stanowi dodatkowe — dynamiczne — źródło napięcia w następnej poło- 
wie okresu, kiedy przewodzi dioda D2. W wyniku zsumowania”” napięć z trans- 
formatora i u., w tej połowie okresu dochodzi do naładowania kondensatora 
C, prawie do napięcia 2E. Poziom 2E nie może być tutaj osiągnięty, ponieważ 
gdy tylko D2 zaczyna przewodzić, rozpoczyna się stosunkowo intensywne roz- 
ładowywanie kondensatora C; , tym znaczniejsze, im kondensator C, jest bardziej 
rozładowywany poprzez rezystancję obciążenia R,. Ten ubytek napięcia, wyni- 
kający z rozładowywania C;, powoduje, że skuteczność prostowania w takim 
podwajaczu jest nieco mniejsza aniżeli w podwajaczu Delona. Ilustracją tego 
stwierdzenia są charakterystyki takich podwajaczy, pokazane na rys. 3-20, gdzie 
przykładowo punktami P, i P, oznaczono warunki identyczne z punktu widzenia 
pojemności i rezystancji, a różne wyraźnie pod względem skuteczności prosto- 
wania. 

Na rysunku 3-19c przedstawiono także bilans napięć wstecznych, z którego wynika, 
że maksymalne wartości tych napięć na diodzie nie przekraczają 2E. 

Za zasadniczą zaletę układu szeregowego (Villarda) należy jednak uznać możli- 
wość rozwijania do powielania n-krotnego. Ogólną zasadę tego rozwijania — na 
przykładzie powielacza trzykrotnego przedstawia rys. 3-21. Wi- 
dać, że sprowadza się ona do sumowania napięcia transformatora z napięciami 
szeregowo połączonych, naładowanych kondensatorów. 

Cenną własnością tego układu jest przy tym to, że maksymalne napięcie na żadnej 
diodzie nie przekracza wartości 2E?. Rozwinięcie układu do powielacza 
n-krotnego przedstawia rys. 3-22a. Natomiast rys. 3-22b przedstawia po- 
wielacz n-krotny dwupołówkowy. Przybliżona analiza takich ukła- 
dów [11] pokazuje, że dla uzyskania kilkuprocentowych tętnień pojemności C 
powinny spełniać warunek 


2n(n + 2) 
> a » (3-24) 
a ponadto, że napięcie wyjściowe U/, wynosi 
, =nE-ANU, (3-25) 
gdzie: | 
— dla układu z rys. 3-22a 
AU, % Ę EG + z — ć „) (3-26) 


"> Na rysunkach 3-19b i c strzałki wskazują punkt lub elektrodę o potencjale dodatnim czy — 
ogólniej — wyższym. | 
=» Narastają natomiast potencjały anod i katod względem zerowego potencjału jednej z końcó- 
wek uzwojenia wtórnego transformatora. Stanowi to istotną trudność przy powielaczach lam- 
powych ze względu na obwody żarzenia. © 


3193 


943 
— dla układu z rys. 3-22b 
„do fg: b „gy. 1 
AU, = JC (57 p” +) (3-27) 
Współczynnik tętnień £ w takich powielaczach w przybliżeniu wynosi [11]: 
— dla układu z rys. 3-22a 


nn+1) 1 


7 JR (3-28) 


lad 


_U_ F=fy *(pl,ż 


Rys. 3-20. Podwajacze napięcia Delona (a) 
i Villarda z diodą pompującą (b) oraz ich 
charakterystyki [17] 


Rys. 3-21. Potrajacz napięcia (a), 
obwody ładowania (b) oraz 
bilans napięć wstecznych dla 
diod prostujących (c) 


Rys. 3-22. Powiełacze n-krotne: 
jednopołówkowy (a) oraz 
dwupołówkowy (b) [11] 
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— dla układu z rys. 3-22b 


ERIE (3-29) 
2 fCR, 

Z zależności tych widać, że powielacze dwupołówkowe zapewniają znacznie 
dokładniejsze powielanie (AU, — mniejsze) przy mniejszych tętnieniach. Płacimy 
za tę poprawę wzrostem liczby elementów powielacza. 
Ważną zaletą powielaczy jest utrzymywanie maksymalnego napięcia wstecznego 
diod na poziomie nie przekraczającym 2E — co można pokazać stosując metodę 
jak przy potrajaczu (rys. 3-21). 
Podkreślmy na koniec, że omówione tutaj prostowniki powielające napięcie 
znajdują w praktyce zastosowanie w przypadku prądów obciążenia /, rzędu 
mikroamperów, . znacznie rzadziej — pojedynczych miliamperów. 


3.2.4. Prostowniki z obciążeniem indukcyjnym 


Ograniczenie poziomu tętnień w takich prostownikach uzyskuje się dzięki szere- 
gowemu włączeniu z obciążeniem dławika o znacznej indukcyjności. Powstające 
w takim dławiku SEM samoindukcji przeciwdziałają wszelkim zmianom prądu, 
oddziałując wraz z napięciem uzyskiwanym z transformatora na stan przewo- 
dzenia diod prostowniczych. 

wvL 
R 
stowniku jednopołówkowym wzrasta, natomiast w dwupołówkowym wprawdzie 
jest równy.m, ale odchylenia wartości chwilowej prądu sumarycznego diod od 
wartości średniej — maleją. | 
Analiza teoretyczna własności takich prostowników jest także dość złożona. 
W szczególności, w najprostszym prostowniku jednopołówkowym, pokazanym 
na rys. 3-23a, w określonych przedziałach czasu suma napięć z transformatora 
i SEM samoindukcji dławika powodują przewodzenie diody, prowadząc do sy- 
tuacji przedstawionej na rys. 3-23b'). 


W rezultacie, kiedy ——— rośnie (R = R,+ Rą+ r, +r,), kąt przepływu prądu w pro- 


_ Równanie Kirchhoffa ma tu postać 


> 


d = 
iR+L-g, = e(t) = Esinot (3-30) 
a więc składowa wymuszona prądu wynosi [11] 
i„(t) = mea sin(wf — g) (3-31) 
 yR tel? d 
= arct da 
7 p: 


1» Prostowniki jednopołówkowe z obciążeniem indukcyjnym nie mają atrakcyjnych wałorów 
użytkowych i dlatego praktycznie nie są stosowane. Krótką analizę ich działania podajemy tutaj 
dla pokazania istotnych różnic, jakie zachodzą między tym rodzajem prostownika a znanymi 
już prostownikami z obciążeniem pojemnościowym. 
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Składowa swobodna wynika z rozwiązania równania 
di, 


Ri;(t)+L T 


e (3-32) 


2707 
1807 
[ej 
Rys. 3-23. Prostownik 0 
jednopołówkowy z obciążeniem "a 
OSZSCWAWA 00 8 6 ło? 8.0 2% 


z warunkiem (punkt P, na rys. 3-23b), by dla w£ = O było i (0) = 0. Po wyko- 
naniu odpowiednich obliczeń otrzymujemy 


pm R: 
i E ŻA A 
i;(t) = YRFożlż e Sn (3-33) 
i ostatecznie 
OEEAEN E | | 47 | 
yzi,ti, = YRiai sin(o£— Q) + e sin 9 (3-34) 


Z równania tego określamy kąt przepływu ©, żądając by iy(wt = ©) = 0. Daje 
to równanie 
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—-—68 ; 
sin(0—0)+e * -sinp=0 (3-35) 


; ; L 
o rozwiązaniu © = f (7) pokazanym na rysunku. 


R 
Następnie można obliczyć: 
-—— napięcie wyprostowane U, 
1 e 
U = Ea) ig(ot) R,d(ot) (3-36) 


— amplitudę napięcia tętnień U, 


Ę ŁYŃ 


© 
ułotysinotd(on)| + || iutotjcosotd(o)| (6-37) 
0 


oraz inne interesujące parametry napięć i prądów. 
Wyniki takiej analizy prowadzą do wniosku, że omawiany prostownik ma sku- 


2 . 1 . . OS 
teczność prostowania y, < >: m 0,318 i znaczny poziom tętnień (nawet przy 


stosunkowo dużych wartościach wL/R). Z tych właśnie powodów jest on układem 
stosowanym bardzo rzadko. 

Korzystniejsze własności mają natomiast prostowniki dwupołówkowe, pokazane 
na rys. 3-24a. Tutaj, zaniedbując chwilowo indukcyjność rozproszenia trans- 
formatora (/, = 0) i zakładając, że prąd obciążenia jest w każdej chwili dokładnie 
równy prądowi płynącemu przez jedną z diod, można napisać 


(3-38) 


i, 
gdzie 

R=Rt Rg+rę+tp 
Prąd w obciążeniu, jako suma składowej wymuszonej i swobodnej, będzie wy- 
nosił [11] 

= _R ; 
L 

YiEieii Jed sin(ot — p) + Ae (3-39) 
Stałą całkowania 4 wyznaczamy, żądając by wartość prądu była jednakowa dla 
wt, = O oraz wtą == m, co wobec (3-39) daje 


i„(t) = 


mm — "R 
E ś NSZ 
Wczrozią sin(0 + 9)+A = VR sin(r — 9) + Ae 3 
(3-40) 
i ostatecznie 
E 2sing 
a nR (3-41) 


yR+eli 25 
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Oznacza to, że prąd w obciążeniu opisuje równanie 


; E , 2sing - p! 
ŁU) = ————>— | Sin(of-g)+ mm *© 
© = YREFoziz | 0-0 NE: (3-42) 


pozwalające wyznaczyć podstawowe własności omawianego prostownika. W szcze- 
gólności przebiegi prądów mają teraz postać pokazaną na rys. 3-24c, a stosunek 
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Rys. 3-24. 20 
Prostowniki 
dwupołówkowe 

z obciążeniem 
indukcyjnym (m = 
= 2) (rys. a i b) 
oraz niektóre ich 
własności przy GQ 602 5 M 
1 =0Q, e(t) = j 

= Esinot (rys. cid) 
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maksymalnej wartości prądu płynącego przez diodę ią do składowej stałej prądu 
oL 


obciążenia 7, zależy od R VW sposób przedstawiony na rys. 3-24d. 


Zwróćmy uwagę, że w odróżnieniu od prostowników z obciążeniem pojemnościo- 
wym (patrz rys. 3-13) prądy maksymalne diod są tutaj jedynie nieznacznie większe 
od prądów obciążenia (nawet w prostowniku jednopołówkowym, tzn. przy 
m=l). 
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Z rysunku 3-24c widać, że tętnienia w takim prostowniku będą maleć przy wzroście 
wtedy --- e: 
y R,+ (Ra+re+ry) 
ność prostowania wyniesie 
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prądu obciążenia 7, ( wzrasta, natomiast skutecz- 


lę=0 
tO Rys. 3-25. Wpływ indukcyjności rozproszenia 
| transformatora na przebiegi prądów w prostowniku 
dwupołówkowym 
©L 
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Własności te są nieco modyfikowane wpływem indukcyjności rozproszenia transformatora /,. 
Wskutek istnienia tej indukcyjności następuje ograniczenie prędkości zmian prądu poszczegól- 
nych diod. W rezultacie, procesy komutacji nie zachodzą natychmiastowo, a pojawiają się pewne 
przedziały czasu, w których obie diody: DI i D2 przewodzą równocześnie. Przy dostatecznie 


dużym stosunku indukcyjności dławika Ł do sumarycznej rezystancji R (praktycznie kiedy 


wŁ | 
Z > 1) prądy płynące przez diody mają postać pokazaną na rys. 3-25. 


Szczegółowa analiza tych przebiegów [24, [9], [11] prowadzi do wniosku, że kąt pokrycia w, 
podczas którego przewodzą obie diody, można wyznaczyć z załeżności 


2 oł, 
cosy = 1 —— kad (3-44) 
Tt R 


Powstają ponadto dość złożone zniekształcenia napięcia wyjściowego prostownika [11], [21], 
powiązane ze zmianą skuteczności prostowania. Można pokazać, że napięcie wyprostowane U, 
ma teraz wartość 


U, z (2) i 3-45 
"Rz | 40) aż 


gdzie przebieg A(y) przedstawia rys. 3-26a. 

Widać, że gdy indukcyjność /, wzrasta, A(y) także wzrasta, co prowadzi do zmniejszenia sku- 
teczności prostowania. 

Innym skutkiem tej deformacji napięcia wyjściowego staje się zależność współczynnika tętnień 
od indukcyjności rozproszenia. Można pokazać [11], że w przybliżeniu 


tlrzo Z tlŁ=0-Bly) (3-46) 


gdzie zależność B(y) jest pokazana na rys. 3-26b. Z rysunku tego także widać niekorzystny wpływ 
indukcyjności rozproszenia transformatora. 
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Rys. 3-26. Charakterystyki ilustrujące wpływ indukcyjności rozproszenia transformatora /, na własności 


prostownika z obciążeniem indukcyjnym (m = 2) [21] 


Reasumując, można stwierdzić, że prostowniki z obciążeniem indukcyjnym oma- 
wianego typu mogą być stosowane tam, gdzie warunki na poziom tętnień nie są 


; zaś wL : ; 
zbyt ostre, natomiast spełnienie warunku sa > | nie stwarza istotnych trud- 


ności realizacyjnych. Praktycznie sytuacje takie występują często w prostownikach 
średniej mocy (dziesiątki — setki watów), obciążanych małymi rezystancjami R,”. 
Trzeba jednak pamiętać, że we wszystkich zależnościach podanych poprzednio, 
indukcyjność dławika musi być określona przy danym prądzie obciążenia /,. 


"W takich warunkach zbliżony poziom tętnień w prostowniku z obciążeniem pojemnościowym 
uzyskalibyśmy przy bardzo dużych wartościach pojemności (wymiary, koszty). Skuteczność 
prostowania w obu układach byłaby przy tym także prawie jednakowa. 
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Należy tutaj przypomnieć, że nasycanie magnetyczne rdzenia ferromagnetycznego 
składową stałą pola zmniejsza jego przenikalność magnetyczną u, a tym samym 
i indukcyjność dławika. 


3.2.5. Prostowniki z obciążeniami złożonymi 


Zmierzając do ograniczenia tętnień, a także ukształtowania korzystnej charakterystyki obciąże- 
nia, stosuje się często prostowniki bardziej złożone od dotychczas omawianych. Przykładem może 
być tutaj prostownik pokazany na rys. 3-27a. Przy bardzo małych prądach obciążenia I, energia 
gromadzona w polu magnetycznym jest znikoma i praktycznie nie wpływa na pracę układu. 
Prostownik działa w tych warunkach jak omówiony poprzednio prostownik z obciążeniem po- 
jemnościowym. Prądy diod płyną krótkimi impulsami (© < 907), a napięcie wyjściowe zbliża się 
do amplitudy E. W miarę wzrostu obciążenia kąt przepływu prądu przez diody rośnie i przy 


Rys. 3-27. Prostownik 

z obciążeniem indukcyjno- 
-pojemnościowym (a), 
charakterystyka obciążenia (b) 
oraz charakter zmian prądów 
diod (c) i napięcia u(t) przed 
U dławikiem przy /, > ł4 (d) 
prądzie obciążenia I,, osiąga wartość © = 180”. Dla obciążeń większych (/, > ł) układ za- 
chowuje się podobnie do omówionego poprzednio dwupołówkowego prostownika z obciążeniem 
indukcyjnym, a więc diody pełnią w przybliżeniu funkcję kluczy zamykanych na przemian. 
W tych warunkach napięcie u(t) przed dławikiem (rys. 3-27a) staje się bardzo zbliżone do prze- 
biegu |Esinot |, przedstawionego na rys. 3-274. Napięcie takie możemy przedstawić w postaci 
szeregu Fouriera 


E 4 4 
u(t) = — (-- —CoS20f— —— cos4wt + zj (3-47) 
n 3 15 


i następnie obliczyć metodami elementarnymi składową stałą prądu /,, amplitudy tętnień itp. 
Zakładając, że 
1 
R, > Ej 


R, Ś 20L (Ra — rezystancja uzwojenia dławika) 
otrzymamy [13] 


I, = — me (3-48) 


1 j 
Zwe(ż0) Z J2wL+ — = —— (40? LC—1 3-49 
(20) X j20 * hoc za6 ( ) (3-49) 


Amplituda prądu o pulsacji 2» płynącego przez dławik wyniesie 


= UQ0) 4 —_  20C 
isa >= ae 52 3-50 
ÓW Z.lo|" n" leLC1 SR 


W stanie granicznym, odpowiadającym obciążeniu 7x, prąd przez dławik zaczyna płynąć w spo- 
sób ciągły. Oznacza to, że amplituda składowych zmiennych nie przekracza wartości składowej 
stałej I,. Pomijając nieznaczny wpływ wyższych harmonicznych*” oznacza to zatem, że w stanie 
granicznym (I, = 7x) mamy 

I, = I = I(20) 
co po podstawieniu (3-48) oraz (3-50), przy zadanych wartościach L, C, Ra, w, daje krytyczną 
wartość rezystancji obciążenia R 
3 (403 LC—1] 

40C 


ok 


Ra (3-51) 


i 


I wii 


Rys. 3-28. Charakter zależności współczynnika tętnień £ 
od prądu obciążenia Z, 


0 


Jeżeli natomiast są zadane: w, R., C, wówczas dla zbyt małych indukcyjności Ł prąd płynie 
z przerwami i dopiero gdy zostanie przekroczona tzw. indukcyjność krytyczna Ł, 
otrzymuje się ciągły przepływ prądu w dławiku. Indukcyjność krytyczną także wyznacza się 
z warunku, by amplituda składowej zmiennej IQ20) zrównała się ze składową średnią prądu /,. 
Zakładając, że R 4 R, oraz 4w0?LC > 1 z przyrównania (3-48) i (3-50) dostajemy 

R, 1 


L Z Z —— = RO 3-52 
*" 30 f=S50Hz 932 Ska 


1 
Uwzględniając założenie R, > żaĆ można także wyznaczyć przybliżoną wartość amplitudy 
(49) 


tętnień na wyjściu prostownika. Mamy bowiem 


2: = 1 
U.(20) £ I(20): — 3-53 
(20) Z I(20) YYY (3-53) 
co podstawiając (3-50) 
= = 1 
U.2Q0) Z —— E—————— 3-53" 
OF * WIE 1 e 
Ponieważ równocześnie z (3-48) wynika, że 
21 R 22. 
U, = IGR, =—E z—E (3-54) 
TT R,+ Ra T 


U Przy 4w2LC > 1 amplituda składowej o kolejnej najmniejszej pulsacji 4w wynosi I(4w) £ 
| gp= = 
z 10 7 a dalsze składowe mają amplitudy poniżej 1%, IŻ0). 
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Up, Ue?) 


UgrUzu) 


Rys. 3-29. Prostownik z filtrem m (a) i schematy (b i c) 
dła przybliżonej analizy 


Rys. 3-30. Jakościowy wpływ zmian struktury prostownika 
na jego własności 


Do "3 wiCd s. 
Na podstawie tego wzoru można w takich prostownikach oczekiwać zależności współczynnika 
tętnień od prądu obciążenia jak na rys. 3-28. Przy bardzo dużych prądach obciążenia 2, prze- 
stają być spełnione założenia przedstawionej analizy, prostownik przybliża się asymptotycznie 
do prostownika z obciążeniem czysto indukcyjnym, w którym tętnienia przy /, 00 maleją do 
zera. Odpowiada to charakterystykom narysowanym na rys. 3-28 liniami przerywanymi. Do- 
kładniejsza analiza omawianego prostownika — szczególnie dla /, < I, -—jest bardzo złożona 
i nie prowadzi do praktycznie użytecznych wyników. 
Również bardzo złożona jest dokładna analiza działania innego, dość często stosowanego, pros- 
townika przedstawionego na rys. 3-29a. W przybliżeniu analizę taką można przeprowadzić w dwu 


etapach [13], a mianowicie wyznaczyć wartości U;,, i Ua) w układzie z obciążeniem pojemnościo- 
wym jak na rys. 3-29b, a następnie dla wyznaczenia składowych napięcia U%, Uc(20) na 
wyjściu prostownika rozważyć układ z rys. 3-29c. Metoda taka daje zadowalającą dokładność 
Ua 
(o) 
kracza 10%. Zauważmy, że omawiany prostownik z rys. 3-29a stanowi strukturę, z której (przyj- 
mując np. C; = 0 lub £ = 0) można otrzymać wszystkie układy dotychczas omawiane. Stwarza 
to dogodną sposobność do przedstawienia charakteru wpływu poszczególnych jego składowych 
na własności prostownika. 
Wpływ ten można zilustrować rys. 3-30, na którym pokazano jakościowo skutki dodania lub 
odjęcia dławika lub kondensatorów C;, Cz. Widać, że korzyści osiągane dzięki wzbogaceniu 
struktury prostownika o nowy element reaktancyjny są w sposób bezpośredni zależne od za- 
kresu obciążeń i na ogół znaczne albo przy wartościach 7, małych, albo dużych. 


) .. 
nie prze- 


pod warunkiem, że „współczynnik tętnień* w układzie z rys. 3-29b, tzn. £ = 


3.2.6. Prostowniki regulowane 


Prostowniki regulowane są układami elektronicznymi przeznaczonymi do prze- 
twarzania prądu zmiennego na prąd jednokierunkowy o regulowanej (możliwie 
bezstratnie) wartości”. Głównymi odbiorcami takich prostowników jest szeroko 
rozumiana automatyka przemysłowa oraz energetyka, a poziomy przetwarzanych 
mocy często osiągają wartości wielu kilowatów. Jak z tego wynika, są to zazwyczaj 
założone, wyspecjalizowane urządzenia elektryczne”, wymagające od konstruk- 
tora znacznej wiedzy specjalistycznej oraz opanowania specyficznych metod 
projektowania. 

Charakter tej książki uniemożliwia nawet szkicowe zaprezentowanie tej tematyki, 
natomiast pozwala na zachęcenie zainteresowanych czytelników do zapoznania 
się z literaturą specjalistyczną [3], [22], [24], [25], [26], a szczególnie [23]. 
Spotykamy jednak sytuacje (np. w urządzeniach elektronicznych gospodarstwa 
domowego i tzw. „„małej”” automatyzacji, w aparaturze pomiarowo-kontrolnej), 
kiedy zachodzi potrzeba realizacji źródła regulowanego prądu stałego o niewielkiej 
mocy (do kilkuset watów). Źródłem takim może być stosunkowo prosty, jedno- 
fazowy prostownik regulowany, któremu poświęcimy dalsze rozważania”). 
Zasadniczą cechą znanej większości prostowników regulowanych jest to, że dzia- 
łają one dzięki użyciu specyficznych elementów prostowniczych o stanie prze- 
wodzenia uzależnionym od sygnałów regulacyjnych. Jakkolwiek znamy wiele 
rodzajów takich elementów (np. tyratrony, ignitrony, ekscytrony), to jednak 
w nowoczesnych prostownikach regulowanych zdecydowanie dominują krzemowe 
diody sterowane — tyrystory. 

Jak wiemy [24]-- [30], tyrystory są co najmniej czterowarstwowymi (;p-n-p-n) 
elementami półprzewodnikowymi, zmieniającymi gwałtownie stan przewodzenia 
') Ze względu na dominujące zastosowania w automatyce i energetyce chodzi tutaj zazwyczaj 
o regulację wartości skutecznej prądu. Oczywiście zmiany wartości skutecznej i średniej prądu 
zachodzą w takich prostownikach równocześnie, ale charakterystyki regulacyjne mogą być 
2) Najczęściej zasilane z trzyfazowej sieci energetycznej. 

% Inne rozwiązania to np. prostowniki z autotransformatorową regulacją napięcia zmiennego, 


prostowniki z regulowanymi tranzystorami w roli elementów prostowniczych wreszcie — przy 
bardzo małych mocach — regulacja potencjometryczna napięcia. 
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po przekroczeniu granicznej wartości napięcia anodowego (włączanie anodowe) 
lub bramki (włączanie bramkowe). 

Najczęściej spotykane tyrystory mają charakterystyki jak na rys. 3-3la,, przy 
czym wartości napięcia przełączania U„, osiągają poziom setek woltów, a prądy 
anodowe przewodzącego tyrystora mogą być nawet rzędu setek amperów. Charak- 
terystyki te ulegają typowym dla diod półprzewodnikowych zmianom w funkcji 
temperatury (patrz rys. 3-3la>), przy czym na podkreślenie zasługuje stosunkowo 
nieznaczna zmiana napięcia przełączania U,, w normalnym zakresie temperatur 


| 0 LĄ 


Rys. 3-31. Charakterystyki niektórych rodzajów tyrystorów [24], [25] 


[24]. Jeżeli tyrystor został wprowadzony w stan przewodzenia (i4 > /,), wówczas 
dla przejścia w stan zaporowy konieczne jest obniżenie napięcia praktycznie do 
zera, ewentualnie krótkotrwała zmiana polaryzacji tego napięcia. 

Możliwe jest jednak skonstruowanie tzw. tyrystorów wyłączalnych [25], [23], 
których charakterystyki anodowe przybierają postać pokazaną na rys. 3-31b;. 
Można łatwo pokazać, że wyłączenie takiego tyrystora jest możliwe przy dodatnich 
napięciach anodowych, jeżeli tylko wytworzymy dostatecznie duży (dopuszczalny) 
ujemny prąd bramki. Ten wyłączający prąd bramki musi być uzyskany w stanie 
przewodzenia tyrystora, gdy charakterystyki bramkowe ulegają przesunięciu 
pokazanemu na rys. 3-31b;*. 

Możliwe jest także realizowanie tyrystorów symetrycznych (np. typu TRIAC lub 
radzieckie WKDUS), które są zazwyczaj realizowane w formie struktur pięcio- 
warstwowych [23], [25], mających charakterystyki jak na rys. 3-31c; i cz. Na 


| AŻ bramkowe tyrystorów dużej mocy mogą przebiegać odmiennie — patrz np. 
23], str. 26. 


charakterystykach z rys. 3-31cz*? pokazano, że w takich tyrystorach często wystę- 
puje asymetria skuteczności działania bramki. Tyrystory symetryczne są dosto- 
sowane do regulacji w obwodach prądu zmiennego i przy realizacji prostowników 
regulowanych mogą być używane praktycznie tylko jako regulatory napięcia pod- 
dawanego prostowaniu. 

Poza wymienionymi rodzajami tyrystorów wykonywane są ponadto tzw. tyrystory 
odwrócone (struktura n-p-n-p-n z bramką n), fototyrystory (LASCR — wyzwalane 
strumieniem świetlnym) oraz wyspecjalizowane konstrukcje tyrystorów do szyb- 
kiego przełączania (np. dla urządzeń radiolokacyjnych) [23]. 


Rys. 3-32. Prosty układ 

z tyrystorem (a) i graficzne 
rozwiązania obwodów 
bramkowego (b) 

i anodowego (c i d) 


Mając na uwadze przedstawione charakterystyki, rozważmy działanie tyrystora 
w układzie jak na rys. 3-32a. W układzie tym mamy dwa obwody, dla których 
obowiązują równania napięć 

Eg = Rglp+ Ug(IB) (3-56) 

E,4 = RyI4+U_(T) (3-57) 
Graficzne rozwiązanie równania (3-56) jest pokazane na rys. 3-32b. Punkt P, 
spełnia warunek 

UB1(TB1) = Eg— Rglgi 


1) Są to charakterystyki tyrystorów radzieckich typu WKDUS. 
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Wyzwałanie bromkowe 


Bardziej złożone jest rozwiązanie równania (3-57). Mianowicie, gdy tyrystor 
znajduje się w stanie zaporowym, to napięciu E,, (patrz rys. 3-32c) odpowiada 
rozwiązanie w postaci punktu P,, napięciu E4, —w postaci punktu P, itd. 
Widać, że dopóki E, < U,, dopóty prąd płynący w obwodzie anodowym jest 
nieznaczny, a napięcie na tyrystorze U, Z Ey. 

Istotna zmiana nastąpi po przekroczeniu napięcia przełączania, tzn. przy E, = 
= Eyą — Wówczas rozwiązaniem stają się współrzędne punktu P;, a więc duży 
prąd w obwodzie anodowym (głównym) i znikome napięcie anodowe na tyry- 


Wyzwalanie anodowe 


Lt) 


| Praktyczny zakres | 
regulacji 


Rys. 3-33. Najprostszy prostownik regulowany (a) oraz przebiegi napięć i prądów (bic) 


storze (U, Ś 2-3 V). Jeżeli jednak tyrystor został już włączony, to zmniejszanie 
napięcia E, do wartości E44, Es itd. nie zmienia stanu przewodzenia tyrystora, 
a rozwiązaniom odpowiadają kolejne punkty P;—P4—P;s z rys. 3-32d. Zmie- 
niając prąd bramki I, oddziałujemy na napięcie przełączenia U,, zgodnie z rys. 
3-31ay. 

Podobne rozwiązania otrzymalibyśmy przy przełączeniu tyrystora odpowiednio 
długim impulsem, uzyskanym ze źródła eg(t) z rys. 3-32a. Minimalna długość 
trwania wyzwalającego impulsu bramkowego musi być dostateczna do tego, aby 
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(uwzględniając procesy przeładowywania wszelkich pojemności występujących 
w układzie i bezwładność dyfuzji nośników prądu) uzyskać koncentracje w bazach 
(n,) i (p»), potrzebne do nasycenia wszystkich złączy i przełączenia złącza środ- 
kowego do stanu przewodzenia. W przeciętnych tyrystorach ten minimalny czas 
trwania impulsu prądu bramki można szacować na ok. ł0 us. 

Najprostszym prostownikiem regulowanym jest układ pokazany na rys. 3-33a. 
Tyrystor Ty może przewodzić w ostatnich dodatnich półokresach napięcia e(t), 
gdy nastąpi wyzwolenie anodowe (rys. 3-33b), albo w przypadku wyzwolenia 


bramkowego (rys. 3-33C). 


Rys. 3-34. Przykładowa zależność mocy wydzielanej 
w tyrystorze od kąta regulacji « [32] 


W pierwszym przypadku musi zachodzić warunek 


E > Uyo 


Ehe 
SAN 
ŻA 


ALALIIEAZ a 
EE ZZĄCZE 


AŻ alk , 
/A a SZEIE 
V AMM 
Kibic 


i nie występuje możliwość regulacji. W przypadku drugim moment przełączenia, 
tzn. kąt «, jest uzależniony od ciągu impulsów bramkowych. Natomiast prze- 
łączenie tyrystora w stan zaporowy zachodzi z początkiem ujemnego półokresu 


napięcia anodowego. 


Pomijając nieznaczny spadek napięcia na przewodzącym tyrystorze (1--2 V) 


można napisać 
0 ot<a 


i(t) = 
R,+r 


sinot a<Lot<n 


(3-58) 
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co daje 
1,(0) = — i(ot)d(ot) = sĘ Ę (1+cosa) (3-59) 
WOK JS AT e JR, 
[1 
a więc charakterystykę regulacji 
U,(0) _ Ila) _ l-t+cosa (3-60) 


U(0) (0) 2 


przedstawioną graficznie na rys, 3-33d, 


Rys. 3-35. Działanie 
prostownika z tyrystorem 
wyłączałnym 


Łatwo zauważyć, że identyczną charakterystykę regulacji miałby również prostow- 
nik dwupołówkowy z obciążeniem rzeczywistym R, (pod warunkiem, że włączanie 
tyrystorów zachodziłoby symetrycznie z kątem wyzwalania «, = a, = a). 

Zwróćmy jeszcze uwagę na zależność mocy Pr wydzielanej w tyrystorze od kąta 
wyzwalania «. Typowe przebiegi tej zależności przedstawia rys. 3-34; wynika 
ona ze zmian kształtu impulsów i związanych z tym zmian stosunku wartości 
skutecznej do wartości średniej prądu [31], [32]. Gdybyśmy w omawianym 
prostowniku zastosowali tyrystory wyłączalne (patrz rys. 3-31by), wówczas możli- 
we byłoby przełączenie tyrystora w stan zaporowy przed końcem dodatniego 
półokresu. Praca takiego układu przebiegałaby wówczas zgodnie z rys. 3-35. 
W sytuacji pokazanej na rys. 3-35b napięcie e» jest napięciem granicznym, zapew- 
niającym przy f5ą < 0 jeszcze przewodzenie tyrystora. Zmniejszenie tego napięcia 


3111 
o małą wartość Ae powoduje zanik przewodzenia i stan tyrystora opisany punk- 

tem Ps. W układzie z takim wyłączalnym tyrystorem** charakterystyki regulacji 

byłyby funkcjami dwu kątów, a zmiana kształtu impulsów wpłynęłaby także na 

moc wydzielaną w tyrystorze przy danym prądzie średnim. 

Przejdziemy obecnie do omówienia najczęściej spotykanych prostowników tego 

rodzaju, a mianowicie dwupołówkowych prostowników regulowanych z obcią- 

żeniem indukcyjnym?. Układ takiego prostownika pokazano na rys. 3-36a. 

W prostowniku takim możliwe są dwa rodzaje pracy: 


e „.|oL 
a) gdy prąd w obciążeniu płynie impulsami (= — małe, « — stosunkowo dużej : 


R 


Rys. 3-36. Dwupołówkowy prostownik regulowany z obciążeniem indukcyjnym (a) oraz ilustracje jego 
własności (b--d) [11], [23] 


U Tyrystory wyłączalne są konstrukcyjnie różne od tyrystorów konwencjonalnych — patrz np. 
[23], str. 52 lub [25], str. 17 — i obecnie mało rozpowszechnione. 
2) Indukcyjny charakter obciążenia może wynikać np. z dołączenia silnika elektrycznego. 
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b) gdy prąd w obciążeniu przepływa w sposób ciągły a prądy przez tyrystory 
płyną dokładnie przez pół okresu (— stosunkowo duże, a — malej. 


Ilustracją tych odmiennych rodzajów pracy jest rys. 3-36b. W okresach gdy prąd 
obciążenia i, jest różny od zera, słuszne jest równanie? [11] 


= Esinot (3-61) 


gdzie 
R = R,+ r 


Jeżeli układ pracuje z ciągłym przepływem prądu i,, wówczas tyrystor Ty/ prze- 
wodzi przy argumentach 


A WŁ <A+T 
a+2r < wł <a+3n itd. 


natomiast tyrystor 7y2 dopełniająco, tzn. kiedy 


0+T < OI < 0+2T 
a+3nr < wt < a+4n itd. 


Ponadto zachodzi relacja 
L(ot = a) = i(ot = a +) (3-62) 


co łącznie z równaniem (3-61) pozwala wyznaczyć prąd i,(t) w postaci zależności 


S | A 
(6) = A sn(ot-g)- EP) a") (3.63) 
Y R2+ (oL)? — (wta) 
l-e 
gdzie 
= arct oe 
pea 


Z. zależności (3-63) widać, że przy g = ai wt = « prąd w obciążeniu przyjmuje 
wartość zerową, tzn. i,(wt = a) = 0, co prowadzi do wniosku, iż przy kątach 
regulacji z 


wL 
A2ŻQY= arcig"R- 


następuje przejście w stan impulsowego przepływu prądu. Teraz POWANIE 
równania (3-61) z warunku i,(ot = a) = 0 przyjmuje postać 


ś E ż , — (ata) SZ 
iu(t) = VEFEGDŹ TEZ PA 7 | (3-64) 


Okres przepływu prądu przez tyrystor można wyznaczyć z warunku 


iL(ot=a+7)=0 


1) Zakładamy, że spadek napięcia na przewodzącym tyrystorze jest pomijalnie mały. 


sin(a+4—g)-sin(a—g)e *” =0 (3-65) 
którego rozwiązanie ilustruje rys. 3-36c. Linie przerywane odpowiadają stanowi 
ciągłego przewodzenia prądu i,. 

Obliczając wartości średnie prądu otrzymamy: 
a) przepływ i,(£) — ciągły 
04-70 
1,(0) = z i,(ot)d(ot) = I,(0)cosa (3-66) 


a 
gdzie i,(wt) dane równaniem (3-63) 
b) przepływ i„(£) — przerywany 


a+A 
1,(a) = k. | i,(ot)d(ot) (3-67) 


gdzie i,(wt) dane równaniem (3-64). 
Charakterystyka regulacji opisana równaniem (3-67) jest przedstawiona na rys. 
3-36d. Widać z niej korzystny wpływ wzrostu indukcyjności Ł, przejawiający 


3 ę Raż L 
się w bardziej stromym przebiegu charakterystyki regulacyjnej. Przypadek = = 


= © Odpowiada tutaj ciągłemu przepływowi prądu, a więc jest także ilustracją 
równania (3-66). Jak widać z rys. 3-36b, napięcie u„„(£) przed dławikiem może 
w takim prostowniku zmieniać polaryzację. Dzieje się tak wskutek powstawania 
SEM samoindukcji w dławiku, a w konsekwencji prowadzi zarówno do wzrostu 
poziomu tętnień na rezystancji R,, jak też do ograniczenia zakresów regula- 
cji”). 

Z tego właśnie powodu w praktycznie stosowanych prostownikach tego typu 
stosuje się tzw. diody rozładowujące lub takie prostowniki mostkowe, by 
istniejące w nich diody wypełniały analogiczne funkcje rozładowywania energii 
zawartej w polu magnetycznym dławika z równoczesnym usunięciem zmian 
polaryzacji napięcia u„,. Układy takie przedstawia rys. 3-37. Kondensatory C obni- 
żają poziom tętnień i na ogół nieznacznie wpływają na charakterystyki regulacji 
(dla wL — dostatecznie dużych). 

Jeżeli poziom tętnień w omawianych prostownikach jest pomimo to zbyt duży, 
to czasami stosuje się układy z tzw. diodami komutującymi [15], pokazane na 
rys. 3-38a. Pierwszy z tych układów działa w ten sposób, że do chwili przełączenia 
tyrystorów w stan przewodzenia prostowanie zachodzi poprzez DI, D3 lub D2, 


D3, a napięcie u,, osiąga wartość maksymalną wynoszącą około Ę U J „ W chwili 
1 


v Przy dużych indukcyjnościach SEM samoindukcji wraz z napięciem transformatora może 
powodować wyzwalanie anodowe, wyprzedzające wyzwalanie bramkowe lub opóźniać znacznie 
przejście w stan zaporowy. 
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przełączenia tyrystorów współczynnik transformacji powiększa się (w rozważa- 


+4, 22 e = ZE ; 
nym przypadku) do wartości |= a ogólnie do wartości n-krotnie większej od 
1 


poprzedniej. Równocześnie dioda komutująca D3 zostaje wprowadzona w stan 
zaporowy i napięcie u,, przyjmuje postać jak na rys. 3-38b. 
Pozostałe układy działają analogicznie, przy czym wartość współczynnika n wynosi 


z Zą +22 
zą 


(3-68) 


ly! L 


Rys. 3-37. Praktycznie stosowane prostowniki regulowane 
jednofazowe [15] 


Wyznaczając współczynnik tętnień napięcia u,,(£) oraz składową stałą tego napię- 
cia otrzymuje się charakterystyki pokazane na rys. 3-38c oraz d. Można na ich 
podstawie powiedzieć, że występuje tutaj specyficzna wymiana zakresu regulacji 
i poziomu tętnień. Prostowniki tego rodzaju stosuje się wówczas, gdy wyma- 
gany poziom tętnień lub duża wartość prądu obciążenia narzucają zbyt trudne 
warunki na dławik Z oraz kondensator C. 

Ażeby nasz przegląd prostowników regulowanych był pełny, zbadamy jeszcze 
niektóre własności prostowników tego typu z obciążeniem pojemnościowym””. 


D Jak wiemy, w prostownikach z obciążeniem pojemnościowym występują szczególnie duże 
maksymalne wartości prądów w elementach prostowniczych. Okoliczność ta musi być brana 
pod uwagę przy projektowaniu takich układów i przyczynia się do ograniczenia ich zastosowań. 


W tym celu rozważmy działanie układu przedstawionego na rys. 3-39a. Dla 
uproszczenia analizy przyjmiemy tutaj następujące założenia, uzasadnione spoty- 
kanymi zazwyczaj wartościami liczbowymi parametrów: 


sę)» że u,.(t) % U,, co w 
szczególności oznacza, iż kąty przepływu prądu nie zależą od tętnień napięcia wyj- 
ściowego, 

2) spadek napięcia na przewodzącym tyrystorze (1 --2 V) jest pomijalnie 


1) pojemność jest na tyle duża (c > 


mały, 


Rys. 3-38. Prostowniki regulowane z diodami komutującymi 
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Rys. 3-39. Prostownik regulowany z obciążeniem pojemnościowym (a) i jego własności (c--e) [33] 


3) indukcyjność rozproszenia transformatora jest na tyle mała, że nie 
wpływa w istotny sposób na impulsy prądu tyrystorów. 
W tych warunkach przebiegi napięć są zbliżone do pokazanych na rys. 3-39b — 
co oznacza, że tylko w przedziale (—6, +6) napięcie anodowe danego tyrystora 
jest dodatnie. Jeżeli impuls prądu bramkowego przełączy tyrystor w stan prze- 
wodzenia przy kącie «, wówczas w przedziale (x, +6) popłynie prąd o wartości 
Ecosot — U, E(cosot — cosO) 


irs(t) = = h (3-69) 


Prąd w obciążeniu będzie sumą prądów od obu tyrystorów, a jego wartość średnia 
wyniesie [33] 


e RA 
I = —| ird(ot) = > [sinO — sin a — (6 — a) cosO] (3-70) 
uj TH, 
i będzie spełniać warunek 
U, Ecos0 
M = R, = "R (3-71) 


Zestawiając równania (3-70) i (3-71) dostajemy 


_ rm _ sinO—sina— (8—a)cosO 
a 2R, ,  2cos6 R 


skąd można wyznaczyć kąt odcięcia © = o(A,a). Ilustracją tej zależności jest 
rys. 3-39C. 
Znajomość tego kąta oraz zależność 


U, = Ecos© (3-73) 
pozwalają napisać 
E 1 
v2 AA 
gdzie wykres /f, (A, a) jest pokazany na rys. 3-39d. Wykres ten pozwala w łatwy 
sposób ustalić charakterystykę regulacji U, = Ś©(a). Jak pamiętamy, istotną 
wadą prostowników z obciążeniem pojemnościowym jest bardzo duży stosunek 
wartości maksymalnej prądu ir płynącego przez element prostowniczy — tutaj 


tyrystor — do wartości średniej prądu. W rozważanym prostowniku mamy 
a)a<0 


U, = - 


(3-74) 


irm = Ir(ot = 0) = —_(1-c0s6) (3-75') 
t 
bz>0 


irm = ir(ot = a) = > (cosa—c0s6) (3-75'') 
t 
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Korzystając ze znanych już związków pomiędzy ©, « oraz A możemy napisać 


Ł p 
irm = 7 J2(4, 0) dla a<0 

; (3-76) 
irmM = 5 /:(4, x) dla a> 0 


gdzie wykresy f+(4, «) oraz f z (A, «) przedstawia rys. 3-39c. Zauważmy, że w po- 
równaniu z prostownikiem nie regulowanym (rys. 3-1 przy mwCR, > 1) na- 
stępuje pogorszenie tego stosunku dla « > 0. Podkreślmy też, że na wykresach 
tych kąt włączenia « musi spełniać warunek 

|a| < © 
Inne własności takich prostowników zostały omówione np. w [33], str. 148. 
W celu włączenia tyrystora w każdym z omawianych układów konieczne jest 
wytworzenie odpowiednich sygnałów regulacyjnych, podawanych na jego bramkę. 
Są to sygnały o niewielkich mocach (P < 1--2 W) przy wartościach maksymal- 
nych (w zależności od typu tyrystora) napięcia zazwyczaj kilka — kilkanaście 
woltów i prądu w granicach od kilkudziesięciu miliamperów do 1--2 amperów. 
Wymagany zakres regulacji fazy zależy zarówno od zakresu regulacji napięcia, 
jak też od rodzaju obciążenia. 
Przykładowo, przy obciążeniu indukcyjnym pełną zmianę napięcia od 0 do Uom 
uzyskuje się przy zmianie fazy o 90” (patrz rys. 3-36), podczas gdy przy obciążeniu 
rzeczywistym konieczna byłaby zmiana fazy o 180” (patrz rys. 3-33). 
Doprowadzenie sygnału regulacyjnego do tyrystora następuje zazwyczaj poprzez 
diody, zabezpieczające przed ujemnym spolaryzowaniem bramki względem kato- 
dy. Jest to konieczne, ponieważ ujemna polaryzacja bramki w ujemnym pół- 
okresie napięcia anodowego powiększa wstrzykiwanie nośników mniejszościo- 
wych z obszaru katodowego (n) w anodowy (n) poprzez obszar pośredni (p), co 
może doprowadzić do znacznego wzrostu prądu wstecznego tyrystora i w kon- 
sekwencji do jego uszkodzenia. 
Prosty przykład obwodu regulacji przedstawia rys. 3-40. 
Regulując w takim układzie rezystancję R (lub pojemność C) wpływa się na fazę 
w napięcia U,, względem napięcia U» z uzwojenia wtórnego, a tym samym na 
moment, w którym rozpoczyna się np. dodatni półokres tego napięcia. Moment 
ten jedynie nieznacznie wyprzedza chwilę, w której — dzięki powstaniu dodatniego 
prądu bramki — następuje włączenie tyrystora”” (tzn. « % g). 
Zmiana fazy o wynika ogólnie z bilansu napięć w obwodzie, który dla przypadku 
rozwarcia zacisków /-2 jest zinterpretowany wykresem wskazowym z rys. 3-40b. 
Widać, że kąt ten maleje, gdy rezystancja R wzrasta. Zakres regulacji tego kąta 
(stosunkowo niewielki) jest powiązany z zakresem regulacji R, a ten z kolei jest 
ograniczony poprzez konieczność przepuszczenia odpowiednio dużego impulsu 
prądu bramki (patrz linia przerywana na rys. 3-40a). Ponadto bramki tyrystorów 
obciążają układ regulacji na zaciskach 1-2, co także ogranicza zakres regulacji. 


v Zakładamy, że napięcie anodowe jest w rozważanym przedziale czasu dodatnie. 


Wreszcie spadek napięcia na przewodzącej diodzie (np. D2) powoduje ujemne 
(chociaż nieznaczne) polaryzowanie bramki tyrystora nie przewodzącego (tutaj 
Tyl). Oporniki R, , R, służą tutaj do ograniczenia i wyrównania prądów bramek 
i oczywiście nie usuwają przedstawionych wyżej wad układu. 

W rezultacie przedstawiony układ regulacji z wyzwalaniem „,półsinusoidami” 
(a także inne układy tego typu) pozwala na regulację w ograniczonym przedziale 
ze stosunkowo dużymi rozrzutami kątów wyzwolenia (fluktuacjami napięcia 
wyprostowanego) i przy znacznej mocy traconej w obwodzie bramki. Dlatego 


Rys. 3-40. Prosty układ 
regulacji kąta wyzwalania 
1 (rys. a) oraz ilustracja 
jego zasady działania 
trys. b) 


w prostownikach regulowanych o wyższej jakości stosuje się prawie wyłącznie 
impulsowo-fazową metodę wyzwalania bramkowego. 
W takim przypadku tyrystor jest wyzwalany stosunkowo krótkim impulsem (lub 
ich ciągiem tzw. metodą Multipuls) prądu bramki, uzyskiwanym najczęściej 
z synchronizowanych generatorów relaksacyjnych lub szybko działających wzmac- 
niaczy magnetycznych (np. Rameya) [6], [15], [23], [26], [34]. Spotykana jest 
duża różnorodność układów [23], w tym zawierające także wzmacniacze impulsów 
bramkowych, tyrystory wyzwalające", specjalne transformatory impulsowe [25] 
itp. 

Optymalizacja impulsów wyzwalających jest przy tym złożonym zadaniem tech- 
nicznym, wymagającym rozważenia dynamicznych i cieplnych właściwości tyry- 
stora oraz uwzględnienia rodzaju obciążenia [23]. 


w” prostownikach takich spotykamy czasami szeregowe lub równoległe połączenia tyrystorów. 
Zachodzi wówczas konieczność zastosowania elementów wyrównawczych (oporniki, kondensa- 
tory, rzadziej sprzężone magnetycznie uzwojenia), mających na celu wyrównanie rozpływu prą- 
dów w okresie przewodzenia i rozkładu napięć w momentach przełączania i pracy zaporowej?”. 


Szczególnie przy wyzwalaniu układów o obciążeniu indukcyjnym, gdzie wymagany jest 
szeroki impuls bramkowy, lub przy dużej mocy [23]. 

* Bardziej szczegółowo -— w tym wzory projektowe — patrz np. [23], str. 94-107, [24], 
s'r. 586-596. 
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Trzeba bowiem pamiętać, że poszczególne egzemplarze tego samego typu tyrystorów mają zróż- 

nicowane parametry — co może doprowadzić do ich uszkodzenia w wyniku nierównomiernych 

obciążeń energetycznych i napięciowych. 

Wyzwalanie takich zestawów tyrystorów może zachodzić dzięki sygnałom niezależnym, ale za- 

zwyczaj jest przeprowadzane w tzw. układach wyzwalania zależnego (układy nadążne) [23], 

[25], [26]. 

Przykłady takich układów dla szeregowego połączenia tyrystorów przedstawia rys. 3-41, W ukła- 

dzie z rys. 3-41a wyzwolenie tyrystora 7y]l powoduje przepływ znacznego prądu przez opornik R 
w konsekwenoji powstanie spadku napięcia, wystarczającego dla wyzwolenia Ty2. Dioda D 

uniemożliwia zmianę polaryzacji napięcia na bramce Ty2, a Ry, Ra, C tworzą obwody wyrów- 


Rys. 3-41. Układy wyzwalania 
zależnego (nadążnego) przy 
szeregowym połączeniu 
tyrystorów [25], [26] 


nawcze. W układzie z rys. 3-41b do chwili doprowadzenia impulsu wyzwalającego 7y/ (tyrystory 
wyłączone) potencjał punktu P wynosi ok. E/2 i do takiego napięcia jest naładowany konden- 
sator C. Włączenie tyrystora 7y/ powoduje spadek potencjału punktu ? prawie do zera (1 --2 V) 
i w konsekwencji gwałtowne ładowanie kondensatora C poprzez opornik R. Spadek napięcia 
powstający w wyniku tego impulsu ładującego może wystarczyć do wyzwolenia tyrystora Ty2. 
Po włączeniu tyrystora Ty2 następuje proces rozładowywania kondensatora C przez 7y2, R, 
prowadzący do zmiany polaryzacji spadku napięcia na tym oporniku. 

Dioda D zabezpiecza bramkę tyrystora Ty2 przed wprowadzeniem ujemnego napięcia. Stoso- 
wany czasami kondensator C, służy do dynamicznego podtrzymywania wartości napięcia + E 
w chwili włączania tyrystorów. 

Działanie układu pokazanego na rys. 3-41c polega na tym, że włączenie tyrystora Tyl powoduje 


1 ; 
rozładowywanie kondensatora C; (od m z E do prawie zera poprzez bramkę Ty2, co z kolei 


powoduje wyzwolenie tego tyrystora i zapoczątkowuje rozładowywanie kondensatora C> — 
wyzwalające tyrystor Ty3. 

Natomiast przy połączeniu równoległym tyrystorów można stosować układy wyzwalania poka- 
zane na rys. 3-42. Impuls bramkowy is; , wyzwalając tyrystor 7y/ w układzie z rys. 3-42a, powo- 
duje przepływ impulsu prądu przez uzwojenie za, sprzężone magnetycznie z uzwojeniem 2. 
W uzwojeniu tym zaindukuje się zatem impuls napięcia, który może być wystarczający dla wy- 
zwolenia (włączenia) tyrystora Ty2. 

Diody DI, D2 zapobiegają powstaniu ujemnych impulsów prądu w obwodach bramek. Podobnie 
przebiega praca układu trzytyrystorowego, pokazanego na rys. 3-41b. Tu także impuls prądu 
powstały wskutek wyzwolenia tyrystora Tył indukuje w uzwojeniu z, napięcie wyzwalające ty- 
rystor 7y2, a to z kolei powoduje impuls w uzwojeniu z,, indukujący w uzwojeniu za napięcie 
wyzwalające ostatni z tyrystorów Ty3. 

Uzwojenia z,--z,, obok poprzednio wymienionych, służą tutaj do zapewnienia równomiernych 
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rozpływów prądów pomiędzy tyrystory poprzez wytwarzanie odpowiednich SEM indukcji, ko- 
rygujących ewentualne różnice [23]. Diody DI --D3 jak i w układach poprzednich zabezpieczają 
przed prądami bramkowymi o zmienionej polaryzacji. 

Kończąc omawianie tyrystorowych prostowników regulowanych, zwróćmy jeszcze 
uwagę na to, że występujące w nich duże skoki wartości prądu przy obecności 
elementów indukcyjnych (transformatory, dławiki) mogą być źródłem znacznych 


Rys. 3-42. Układy wyzwalania 
zależnego (nadążnego) przy 
równoległym połączeniu tyrystorów 
125], [26] 


zakłóceń w układach i urządzeniach umieszczonych w pobliżu lub zasilanych ze 
wspólnych transformatorów. Zabezpieczeniem są: odpowiednia konstrukcja 
urządzenia, ekrany oraz filtry przeciwzakłóceniowe. 


33. Filtry 


Poziomy tętnień uzyskiwane na wyjściu prostowników są często zbyt duże dla 
prawidłowej pracy zasilanych układów elektronicznych”. Z tego powodu pomię- 
dzy prostownik a zasilane układy (obciążenia) włączamy — w sposób pokazany 
za rys. 3.43 — odpowiednie filtry dolnoprzepustowe, dostosowane do prze- 
puszczania składowych stałych o określonych napięciach i natężeniach. 


Prosłownik Filtr Ukiod zastiany 
MESA: ZGK 
| » 4 
R.s. 3-43, Filtr jako element układu AE |Ulmoye | 
zasilającego WEWECEE: | 4 


Dopuszczalne poziomy tętnień | Uno). można szacować wcdług następującego zestawienia: 


U, 
srzedwzmacniacze mikrofonowe 0,000 01 --0,0015;, 
«wzmacniacze m.cz. 0,05--0,5 %, 
generatory drgań sinusoidalnych 0,01 --0,25%, 
wzmacniacze mocy (przeciwsobne) 0,5 -- 3,0%. 


Podstawowym parametrem filtru jest zatem współczynnik fiitracji q 


Gen 
q = Uami (3-77) 


Uma) 2 


Wymagane wartości liczbowe tego parametru zależą od rodzaju zasilanego układu 
oraz parametrów prostownika i zawierają się zwykle w przedziale od kilkunastu 
do kilkunastu tysięcy. Od filtru wymagane są także możliwie małe spadki wartości 
składowych stałych napięcia. Stąd drugim parametrem filtru jest jego spraw- 
ność napięciowa 


Ua 
U: 


zazwyczaj zawarta w przedziale (0,3--0,9). 


„e (3-78) 


l, C 


/ 2 2 3 
DE m doll Ri RK RAM Rys. 3-44. Przykłady filtrów biernych 


Natomiast za wypadkową miarę jakości filtru ć uważa się iloczyn wyżej 
wymienionych parametrów, tzn. 


5 =qgA (3-79) 


Inną ważną cechą filtru jest niezawodność jego działania. Jest to problem 
często niedoceniany przez konstruktorów aparatury elektronicznej, a dość kry- 
tyczny z powodu przenoszenia prądów o znacznych wartościach przy ograniczo- 
nych i minimalizowanych wymiarach i masie elementów składowych filtru. Warto 
podkreślić, że stosowane w takich filtrach kondensatory elektrolityczne mogą 
być znacznie nagrzewane wskutek stratności i przepływu dużych prądów tęt- 
nień [1], co zasadniczo powiększa prawdopodobieństwo ich uszkodzenia. 
Najprostszą realizacją filtru są układy bierne ŁC lub RC — pokazane przy- 
kładowo na rys. 3-44. 

Filtry RC stosuje się przy małych wartościach prądów (/, < 10 mA), dobierając 
zazwyczaj rezystancje R;, R, tak, by łączny spadek napięcia składowej stałej 
spełniał warunek 


AUĄ < (0,15--0,25) U,, (3-80) 
Filtry LC (rys. 3-44d i e) stosuje się przy obciążeniach średnich (/, do kilkuset mA), 


natomiast gdy prądy /, osiągają wartości amperów, zazwyczaj ograniczamy się 
do szeregowego dławika (filtr z rys. 3-44d) przy C = 0. W niektórych przypadkach 
stosuje się także filtry (LC+ RC) — jak na rys. 3.44f — szczególnie kiedy poziomy 
tętnień i pobieranych prądów są znacznie zróżnicowane. Projektowanie takich 
filtrów jest w zasadzie proste. Żądamy zwykle by zachodziły zależności 


1 | 
mojc, **: 
0063 < (mo) Ly >, Ć NR Ć: m C; 


co pozwala dla katalogowych wartości pojemności (zwykle dziesiątki — setki uF') 
ustalić pozostałe parametry na podstawie wymaganej wartości współczynnika 
filtracji g [2], [9], [11], [15]. 
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Rys. 3-45. Przebieg funkcji 
% (q,n) [36] 


Jeżeli jednak obciążenie filtru ulega szybkim wahaniom w czasie (np. układy modulowane lub 
manipulowane, inne układy sterowane dużymi sygnałami), wówczas istotną rolę zaczynają od- 
grywać stany przejściowe w filtrze. W przypadku filtrów ŁC pojawiają się wówczas złożone 
oscylacje", mogące prowadzić do zakłóceń w pracy zasilanego układu [2], [11], a nawet uszko- 
azenia filtru w wyniku przejściowo powstających przepięć i przetężeń. 

Wreszcie dość złożona może być optymalizacja filtru pod kątem uzyskania minimalnej masy 
ego elementów (patrz np. [36], str. 109-—112), a nawet minimalnego iloczynu sumy: pojemności 
: indukcyjności. Przykładowo, przyjmując strukturę ogniwa filtru jak na rys. 3-44d stwierdzimy, 
ze [36]2) przy n jednakowych ogniwach połączonych kaskadowo 


1 
LyCzy = —— *G(qg, n) (3-81) 
(mw)? 
gdzie zmiany $©(4, n) są pokazane na rys. 3-45. 
Wśród filtrów biernych spotykamy czasami układy bardziej złożone, w szczególności pokazane 
na rys. 3-46. Filtry z rys. 3-46a i b należą do grupy filtrów rezonansowych, wykorzystujących 


** Zauważmy, że dławiki filtrów są wykonywane na rdzeniach ferromagnetycznych i dlatego 
przejawiają własności nieliniowe (skomplikowane poprzez zjawisko histerezy). 
+" Uwzględniono tutaj wzajemne obciążanie ogniw filtru. 
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własności odpowiednich obwodów rezonansowych ŁC do stłumienia dominującej składowej 
tętnień (czy zakłóceń). Oczywistą wadą takich filtrów jest ich wrażliwość na zmiany częstotłi- 
wości tętnień, jakie mogą powstawać wskutek wahań częstotliwości w sieci energetycznej. Filtry 
z rys. 3-46c i d należą do grupy filtrów z kompensacją. Przy ustalonym obciążeniu (R, — const) 
można w nich dobrać tak parametry Ł, C, R, aby uzyskać współczynniki filtracji q znacznie 
większe aniżeli w układach prostych, o identycznych wartościach Ly, Cz, Rz [4], [11]. 

Ogólnie można stwierdzić, że filtry bierne odznaczają się prostotą, niezawod- 
nością działania, stosunkowo dużą sprawnością (która — dodatkowo — nie- 
znacznie zależy od temperatury). Natomiast ich wadami są: znaczne gabaryty 


Rys. 3-46. Przykłady filtrów złożonych 


i koszty elementów, niekorzystne stany przejściowe (w filtrach LC) oraz wzrost 
impedancji wyjściowej od strony wyjścia filtru przy zmniejszaniu pulsacji. Przeciw- 
nie natomiast wyglądają własności filtrów aktywnych”, wykorzystujących ele- 
menty sterowane do tłumienia tętnień i zakłóceń. Istnieje duża różnorodność 
układów takich filtrów [37], [40]. Przykładem pierwszej grupy tzw. filtrów kolek- 
torowych może być układ pokazany na rys. 3-47a. 


Zauważmy, że układ z rys. 3-47a można narysować w postaci pokazanej na rys. 3-47b. Tętnienia 
Uimy1 nA wWEjścIU filtru powodują powstanie składowych zmiennych w napięciach 4, OTAZ tę. . 
Jednakże poziomy przebieg charakterystyk kolektorowych tranzystora?” pozwala pominąć wpływ 
tętnień napięcia kolektorowego na składową zmienną prądu kolektora, co prowadzi do przybli- 
żonego układu pracy takiego filtru, pokazanego na rys. 3-47c. Przyjmując założenia 


1 


MOC; 


ŚR 


< Po R; tree trow: 


MOC; 


1 
ranne SK R 
MOC? pó 


l 
Fee ? Ry, 0 
MOC 


D'W literaturze nazwę filtry aktywne stosuje się do aktywnych układów RC stosowanych w tech- 
nice selektywnego wzmacniania [1]. Tutaj nazwę tę będziemy stosować umownie do tranzysto- 
rowych filtrów tętnień. 

2» Zakładamy, że poziom tętnień na wejściu oraz składowa stała napięcia Ucz są takie, iż punkt 
pracy nie osiąga ,„kolana” na charakterystykach. Jest to warunek poprawnej pracy filtru [37] 
ograniczający jego sprawność. 
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możemy napisać”? 
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Rys. 3-47. Przykłady filtrów 
kolektorowych (a i d) [37] oraz 
ilustracje do analizy filtru z rys. 
a (rys. b i c) 


Tak więc przybliżona wartość współczynnika filtracji q wyniesie 


Fabr Th 
ąz moe?C,C,R. [8 sa <A 


Q 


(3-85) 


w celu powiększenia współczynnika filtracji trzeba powiększać pojemności C; , Ca (co może pro- 
wadzić do niekorzystnych stanów przejściowych) albo stosować układy bardziej rozbudowane —- 
jak przykładowo pokazany na rys. 3-47d [37]. 

Ogólnie o filtrach tej grupy można powiedzieć, że włączenie opornika R, powo- 
duje stosunkowo małą sprawność energetyczną (ok. 60%), a ponadto impedancja 
wyjściowa jest praktycznie równa reaktancji kondensatora C,, a więc jest dość 
znaczna przy małych częstotliwościach. Filtry takie cechuje także znaczna wraż- 
liwość na zmiany temperatury, prowadząca w szczególności do zależności skła- 
dowej stałej napięcia U,, od A7. 


* Przyjmujemy tutaj także liniowy model zastępczy tranzystora, tzn. zakładamy dostatecznie 


mały poziom tętnień. W rzeczywistości współczynnik tętnień na wejściu filtru r, = A 


ol 
asiąga często wartości 0,2--0,5, co wskazuje na złożony problem dynamiki filtrów aktywnych. 
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Inną grupę filtrów — tzw. emiterowych — przedstawia rys. 3-48. Najprostszy z nich, przedsta- 
wiony na rys. 3-48a, można także narysować jak na rys. 3-48b. Przeprowadzając analogiczne 
rozumowanie jak w przypadku filtru kolektorowego możemy narysować przybliżony układ pracy 


takiego filtru (rys. 3-480). Przyjmując założenie 
1 


moC 
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1 = Urmoy1 
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Rys. 3-48. Przykłady filtrów emiterowych [37] oraz ilustracje (b i c) do analizy filtru z rys. 


(3-86) 


(3-87) 


(3-88) 


(3-89) 


Z rysunku 3-48b widać, że rezystancja obciążenia R, jest w takim układzie zasi- 
lana poprzez wtórnik emiterowy [1]. Wynikają stąd istotne zalety takich filtrów, 
s. - 26 
*_ l(mA) 
zmiany temperatury i wymianę egzemplarza tranzystora (silne sprzężenie zwrot- 

ne), stosunkowo duża sprawność (do ok. 8055). 

Aby zatem usunąć pewną wadę takich filtrów, jaką jest niewielki współczynnik 
filtracji [patrz(3-89)] stosuje się dwuogniwowy filtr RC, sterujący bazę (rys. 3-48d), 
dwójnik z pomocniczym tranzystorem T2 o dużej rezystancji dla składowych 
zmiennych (rys. 3-480) i ewentualnie zastępuje kondensator w filtrze sterującym 
bazę odpowiednią diodą Zenera (rys. 3-48f). 


a mianowicie: mała rezystancja wyjściowa (r | mała wrażliwość na 


Rys. 3-49. Przykład złożonego filtru 
emiterowego ze wzmacniaczem 
operacyjnym [40] 


W tym ostatnim przypadku filtr staje się dodatkowo stabilizatorem napięcia wyjś- 


WC 


ciowego, a filtrację można obliczyć, zastępując reaktancję Ę | rezystancją 


dynamiczną diody Zenera (ra — kilka (02). 

Jak wynika ze wzoru (3-89) w filtrach emiterowych duże współczynniki filtracji q 
uzyskuje się przy dużych rezystancjach oporników zasilających bazę (R, R; — R»). 
W takiej sytuacji można poprawić stałość składowej stałej napięcia wyjściowego 
U,2 1 współczynnika fiłtracji w funkcji temperatury stosując nieliniową stabili- 
zację temperaturową przy użyciu diod spolaryzowanych zaporowo [l]. Otrzy- 
muje się wówczas układy przedstawione na rys. 3-48g i h. 

Nieco odmienną postać filtru emiterowego przedstawiono na rys. 3-49. W układzie tym napięcie 
tętnień na wyjściu filtru Uęmo,2 powstaje w wyniku bezpośredniej transmisji z wejścia filtru po- 
przez wtórnik (TI -- 73) oraz w wyniku sygnału zwrotnego podawanego na wejście odwracające 
wzmacniacza operacyjnego i kompensującego w obciążeniu tętnienia „„pierwotne” (przy otwartej 
pętli sprzężenia). Sygnał podawany na wejście nieodwracające jest tutaj sygnałem odniesienia 
o odpowiednio ustalonej fazie”. 


D Wynika ona ze stałych czasowych RC obwodów sprzężenia zwrotnego, które w najprostszym 
przypadku mogą mieć postać jak na rys. 3-49 [40]. 
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Dla ukształtowania wzmocnień w pętlach sprzężenia zwrotnego i zapewnienia 
stabilności filtru są zastosowane optymalizowane dwójniki korekcyjne Ry — C, [40]. 
Stosowanie dodatkowego stopnia (tutaj w postaci tranzystora zestawnego 71— 
—T2—T3) jest konieczne przy prądach przekraczających kilka mA, natomiast 
poniżej tej wartości rezystancja obciążenia R, może być zazwyczaj zasilana bez- 
pośrednio poprzez ostatni stopień wzmacniacza operacyjnego. Filtry takie — przy 
J/ = 0 Hzi C» m I uF — pozwalają realizować współczynniki filtracji q rzędu 
kilku tysięcy [40]. 


Rys. 3-50. Przykłady zabezpieczenia 
filtrów emiterowych przed nadmiernymi 
napięciami (a i b) oraz prądami (c, d, 
e) [40] 


Na przykładzie filtrów emiterowych omówimy teraz niektóre metody zabezpie- 
czania filtrów aktywnych przed uszkodzeniami w czasie eksploatacji. Aby zabez- 
pieczyć takie filtry przed działaniem zbyt dużych napięć (stany przejściowe, skoki 
napięcia zasilającego) lub prądów (np. zwarcie wyjścia) trzeba tworzyć odpo- 
wiednie obwody zabezpieczenia i sterowania progowego. 

Przykłady takich zabezpieczeń są pokazane na rys. 3-50 [40]. W układach a i b 
diody Zenera DZ w normalnych warunkach pracują zaporowo, poniżej napięcia 
przebicia. Po przekroczeniu napięcia stabilizacji tych diod następuje ograniczanie 


napięcia dzięki gwałtownemu wzrostowi prądu diody. Oporniki R; w tych ukła- 
dach ograniczają maksymalną wartość tego prądu i zapobiegają przeciążeniu diod 
Zenera. Dioda D w układzie z rys. 3-50b zabezpiecza złącze emiterowe tranzy- 
stora 7 w momencie włączenia układu. Zauważmy, że przy rozładowanym kon- 
densatorze włączenie napięcia wejściowego U,, może spowodować powstanie 
znacznego potencjału dodatniego na emiterze przy prawie zerowym potencjale 
bazy. Dioda ogranicza różnicę tych potencjałów do niewielkiego stosunkowo na- 
pięcia przewodzenia (ok. 0,7 V). 

Układy pokazane na rys. 3-50c i d służą do zabezpieczenia przed skutkami zbyt 
dużych — np. zwarciowych — prądów obciążenia. W obu układach przy do- 
puszczalnych prądach obciążenia spadki napięć na opornikach** R, są zbyt małe 
dla wprowadzenia tranzystorów zabezpieczających Tz w stan przewodzenia 
(AUp, < 0,6--0,7 V Si, 0,2--0,3 V Ge). Prądy I, tych tranzystorów mają zni- 
komą wartość i praca filtru przebiega normalnie. Jeżeli jednak wzrost prądu spo- 
woduje wprowadzenie tranzystorów 7z w stan przewodzenia, wówczas prądy I, 
gwałtownie wzrosną, powodując równie gwałtowny przyrost spadku napięcia 
na opornikach R polaryzujących bazy tranzystorów 7. Spowoduje to zmniejsze- 
nie napięcia upg tych tranzystorów, a tym samym znaczne ograniczenie wartości 
prądów przepływających przez te tranzystory i związane z tym zmniejszenie mocy 
wydzielanej. 

Nieco inny jest mechanizm działania układu pokazanego na rys. 3-50e. Tutaj, 
gdy tylko spadek napięcia na oporniku R, spowoduje wprowadzenie tranzystora 
Tz w przewodzenie, następuje znaczne zmniejszenie napięcia na złączu kolekto- 
rowym tranzystora 7' w wyniku dołączenia równolegle do opornika R niewielkiej 
rezystancji przewodzącego tranzystora 7z. Powoduje to oczywiście znaczne 
zmniejszenie mocy wydzielanej w tranzystorze 7 i zabezpiecza go przed uszko- 
dzeniem. Istotnymi elementami tego zabezpieczenia są także oporniki R;, R; — 
ograniczające maksymalne wartości prądu. 

Zauważmy, że we wszystkich omówionych układach następuje samoczynny po- 
wrót do normalnej pracy po ustaniu przeciążenia. Pewną wadą omawianych za- 
bezpieczeń jest ograniczone zmniejszanie mocy wydzielanej w tranzystorze 7 
w stanach przeciążenia, a także pogarszanie sprawności filtru poprzez szeregowe 
oporniki (R;, Ry, R»). Stąd spotykamy liczne, bardziej rozbudowane, układy 
zabezpieczenia [40] —jednak oparte na zasadach ogólnych przedstawionych 
wyżej. 

Poza filtrami kolektorowymi i emiterowymi stosowane są także filtry równo- 
ległe — pokazane przykładowo na rys. 3-51. 

Jak widać z rysunku, filtry tej grupy nie wymagają zabezpieczenia przed zwarciem zacisków wyj- 
ściowych filtru, ponieważ napięcie Ucze — a w konsekwencji i moc tracona w tranzystorze — są 


wtedy zerowe. Inną widoczną własnością tych filtrów jest możliwość uzyskania skutecznej fil- 
tracji przy prądzie 75 tranzystora filtru znacznie mniejszym od prądu obciążenia /,. Ta własność 


UzB 


(1,5>2) Ez " 
gdzie Uzp = 0,6—0,7 V dla tranzystorów krzemowych, 7,» — nominalny prąd obciążenia. 


1) Wartość rezystancji R, w takich układach ustala się zwykle z zależności [40] R, > 
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właśnie powoduje, że układy tego rodzaju stosuje się głównie przy dużych prądach obciążenia 
(rzędu amperów) i niewielkich napięciach. Ograniczenie wartości napięcia wyjściowego — które 
nie może przekraczać UcEdop — jest jedną z wad takich filtrów i powoduje czasami konieczność 
stosowania zabezpieczeń (np. diodowych) przed rozwarciem wyjścia (R, = ©). Działanie układu 
pokazanego na rys. 3-5la jest lepiej widoczne po przerysowaniu do postaci przedstawionej na 
rys. 3-51b. Jeżeli napięcie wejściowe (np. wskutek tętnień) uzyska przyrost o Au, to związany 
z nim przyrost napięcia Axu,, wywoła przyrost prądu Ai, i wzrost spadku napięcia na oporniku Rp. 
W rezultacie przyrost napięcia na wyjściu 


KVA == AU = Aupe (3-90) 


będzie wielokrotnie (zwykle kilkadziesiąt) razy mniejszy aniżeli pierwotny przyrost Au. 


Rys. 3-51. Przykłady prostych filtrów równoległych 


Współczynnik filtracji q można wyznaczyć z układu przedstawionego na rys. 3-51c, zastępując 
tranzystor małoczęstotliwościowym schematem zastępczym [1]. 

Działanie filtru pokazanego na rys.3-51d jest analogiczne, z tą różnicą, że sterowanie tranzystora 
w tym układzie następuje sygnałem pobranym od strony wyjścia filtru. Dzięki temu układ taki 
jest strukturalnie zabezpieczony przed przekompensowaniem tętnień. Działanie takich układów 
jest uwarunkowane istnieniem opornika Rp, co powoduje znaczny i niekorzystny wzrost rezy- 
stancji wyjściowej filtru?>. 


Bardziej szczegółową analizę działania filtrów aktywnych — w tym analizę sta- 


U W warunkach spotykanych w praktyce otrzymuje się wówczas [39] 
Rp 


1 -— 
qz 9  coświadczy o tym, że optymalna rezystancja Rp op: £ Ry/Po. 
P 
WaD > 2 
Bo R, 
2) Przykładowo — w filtrze z rys. 3-5la [39] 
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nów przejściowych, wrażliwości na zmiany temperatury itp. — można znaleźć np. 
w [37]-- [40]. Z analizy takiej wynika w szczególności, że w porównaniu z filtrami 
biernymi uzyskuje się tutaj nieco gorsze sprawności (7 = 30--60%,) przy spraw- 
nościach napięciowych A zależnych od temperatury i sposobu kompensacji jej 
wpływu (oznacza to, że ogólnie U,, = JT) i gorszej niezawodności. Natomiast 
współczynniki filtracji q — w układzie o znacznie mniejszych wymiarach, masie 
i pozbawionym dławików — mogą tutaj osiągać bardzo duże wartości (q > 
> 10000). 
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Rys. 3-52. Przykłady filtrów 
przeciwzakłóceniowych [41] 


Poza filtracją tętnień czasami zachodzi potrzeba filtracji zakłóceń, 
które mogą przenosić się do układu zasilacza i układów zasilanych z sieci energe- 
tycznej. Problem ten rozwiązuje się stosując ekranowanie wtórnego uzwojenia 
transformatora (dla usunięcia przenikania zakłóceń poprzez pojemności między- 
zwojowe) oraz filtry w.cz. — przykładowo pokazane na rys. 3-52. W filtrach tego 
rodzaju znaczną uwagę należy zwracać na indukcyjności własne kondensatorów*, 
ponieważ powyżej rezonansu własnego zdolności filtrujące ulegają gwałtownemu 
pogorszeniu. Szczególnie zalecane są do takich filtrów kondensatory specjalne — 
przeciwzakłóceniowe (bezindukcyjne). 


3.4. _ Stabilizatory napięć i prądów stałych 
3.4.1. Uwagi ogólne 


Stałość parametrów roboczych oraz inne walory użytkowe (np. stałość częstotli- 
wości generowanego sygnału, zniekształcenia nieliniowe) układów elektronicz- 
nych zależą w znacznym stopniu od stałości napięć i prądów zasilających — 


v Właśnie indukcyjność kondensatorów elektrolitycznych i bezwładność filtrów aktywnych 
powodują konieczność stosowania takich dodatkowych ogniw filtrujących. 
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Prostownik 
z filtrem 


w ogromnej większości przypadków prądów stałych. Z tego powodu liczne układy 
elektroniczne, zwłaszcza stosowane w aparaturze pomiarowo-kontrolnej, wy- 
magają realizacji stabilizatorów napięcia bądź prądu. 

Stabilizator jest czwórnikiem włączanym pomiędzy prostownik z filtrem a zasi- 
lane układy — jak to przedstawia rys. 3-53. Głównymi składowymi napięć i prą- 
dów na wejściu i wyjściu stabilizatora są składowe stałe: U;g, /19— Uo» zo, PO- 
wiązane ogólnie relacjami 


Uzo = J(U1o, Bo, T, t) (3-91) 
Bo = P(ho, U2o, T, t) (3-92) 
gdzie: T' — temperatura stabilizatora, 


t — czas obserwacji. 


Układy 


"m bg zasilane 
a 


z EWRCCYSEWN | 


Stabilizator 


Rys. 3-53. Stabilizator w warunkach roboczych 


Zakładając małe przyrosty wielkości: U4g, 10, 7, t, będziemy mogli napisać 


dUzo = "a dU;0+ z dot Gy dT+ 020 dt = 
= ż dU+9— Rydlzo+yudT+8,dt (3-93) 
oraz 
dlzo = S-Aho+ Gu Ut dT+ SB0.gi = 
= gy 80 Budo + pidT+6;dt (3-94) 


Zastępując przyrosty różniczkowe d/, dU, d7, dt małymi przyrostami skończo- 
nymi AJ, AU, AT, At będziemy mogli na tej podstawie narysować schematy za- 
stępcze stabilizatora: napięcia (a) i prądu (b) — pokazane na rys. 3-54. 

W równaniu (3-93) mamy 


Gies=ś oj ACA6 —współczynnik sta- (3-95) 
ŚUzo AUno bilizacji napięcia 
1278 J Pię 

Re = — p m y — rezystancja wyjścio- (3-96) 


wa stabilizatora?” 

(U,9 — const) 

D Przy szybkich zmianach obciążenia zamiast rezystancji używamy pojęcia impedancji 
wyjściowej stabilizatora 

Uo(w) 


maż ! Toto) 
wyjściowego i prądu wyjściowego o pulsacji w. 


Z,(o) E — „ gdzie: U6, łoż= zespolone wartości składowych napięcia 


yu,b,—współczynniki stabilizacji napięcia: 
termiczny i czasowy. 


Zauważmy, że tętnienia napięcia na napięciu stabilizatora mogą być uznane za 
jego przyrosty. Oznacza to, że współczynnik stabilizacji napięcia wskazuje także, 
w jakim stosunku stabilizator obniża poziom tętnień. Trzeba jednak pamiętać, że 
ogólnie współczynnik stabilizacji napięcia zależy od szybkości powstawania przy- 
rostów (tzn. od częstotliwości), a to dlatego, że jest on zależny od transmisji sygna- 
łów regulacyjnych przez wzmacniacze i tranzystory (elementy sterowane) regu- 
lacyjne. 


Rys. 3-54. Schematy U 


zastępcze: 

stabilizatora napięcia 

(a) oraz 10n 
stabilizatora 

prądu (b) 


Przy zadanych przyrostach AU;9, Alo, AT, At miarą wahań napięcia wyjścio- 
wego jest [6]? 


Kai V ( 220 | + BALo?+GAT+ (BAL)? (3-97) 


Różniczkowy opis stabilizatora nie pokazuje jego działania w przypadku dużych 
wahań napięć zasilających czy obciążeń i nie pozwala określić zakresów sta- 
bilizacji. Jeżeli — przykładowo — badamy w szerszym zakresie zmian U;9 
wartości U, (przy R, = const), wówczas zazwyczaj otrzymujemy zależność zbli- 
żoną do pokazanej na rys. 3-55. Przy dopuszczalnych wahaniach napięcia wyjścio- 
wego o 60%, otrzymujemy zatem określony przedział wartości U;9 (powiązany 
z przedziałem wartości napięcia sieci prądu zmiennego — energetycznej), w któ- 
rym jest realizowana stabilizacja. 


U Miara ta wywodzi się z założenia, że oddziaływania poszczególnych czynników na napięcie 
wyjściowe są wzajemnie niezależne. 
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Podawane parametry różniczkowe: G„, R, itd. są określane zazwyczaj dla środka 
takiego przedziału, tzn. wartości mominalnych. Podkreślmy jeszcze, że przy róż- 
niczkowym opisie stabilizatora spotykamy czasami inaczej definiowane miary 
stabilizacji, np. 

— względny współczynnik stabilizacji 


AU 
U:0 U>0 

Size =:G) 3-98 
AU30 JE 29 
U-0 


Un ( ł dy) 
Użpyn 


żj Rys. 3-55. Przykładowa zależność U>9 = f(U'o) 
— LL ——om 0 | w szerokim przedziale wartości 


(3-99) 


wyrażające te same wiasności poprzez inne wartości liczbowe. 
Dla współczynników występujących w równaniu (3-94) mamy analogicznie: 
— współczynnik stabiłizacji prądu 


= R -1 0 
K Olo Alzo Ć | 
— konduktancja wyjściowa przy 7,9 — const 
Olo — Mg 
w Z — Z 3-101 
> On. 5 AU, > 


yr0%—współczynniki stabilizacji prądu: termiczny 
iczasowy. 

Wszystkie dalsze uwagi dotyczące stabilizatora napięcia przez analogię można 
odnieść także do dualnego układu, jakim jest stabilizator prądu. Poza parame- 
trami wynikającymi z funkcji stabilizacji ważnymi własnościami każdego stabili- 
zatora są: 


— sprawność energetyczna 
Uzo Izo 
Sac 2050. (3-102) 
ę Uio io 


— współczynnik tętnień 


U; 
U a 


t, = (3-103) 
— niezawodność działania, wyrażona np. poprzez intensywność 
uszkodzeń [1] stabilizatorów danego rodzaju. 

Można nawet powiedzieć, że właśnie poszukiwania układów stabilizujących o mak- 
symalnie dużej sprawności doprowadziły do stabilizatorów kluczowanych (im- 
pulsowych), które z kolei mają stosunkowo wysokie poziomy tętnień napięcia 
wyjściowego. Tak więc w technice stabilizacji często stajemy wobec konieczności 
kompromisów pomiędzy : sprawnością, poziomem tętnień, prostotą układu itp. — 
przy zadanych współczynnikach stabilizacji G,, G;. 


3.4.2. Stabilizatory niesterowane (parametryczne) 


Działanie stabilizatorów bez zwrotnego sygnału regulującego jest możliwe dzięki 
istnieniu elementów nieliniowych o charakterystykach prądowo-napięciowych za- 
wierających odcinki prawie równoległe do osi prądów (tzn. o prawie stałym na- 
pięciu — jak diody Zenera, przewodzące złącza p-n, lampy jarzeniowe) lub do osi 
napięć (tzn. o prawie stałej wartości prądu — jak karrektory różnego rodzaju, 
baretery itd.). 


3.4.2.1. Stabilizatory napięcia, źródła napięcia odniesienia 


Najprostsze niesterowane stabilizatory napięcia mają postać pokazaną na rys. 
4-56a i b. Działanie układu z rys. 3-56a wynika bezpośrednio z charakterystyk 
diody Zenera, pokazanych na rys. 3-56c. Jeżeli warunki pracy dobierzemy tak, by 


Rys. 3-56. Proste stabilizatory napięcia 
(a, b) i ich schemat zastępczy 
(z obciążeniem R,) w zakresie stabilizacji (d) 


R 
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punkt pracy diody znajdował się na odcinku P; -- P>”), to jej działanie w układzie 
jest praktycznie identyczne jak obwodu złożonego ze źródła o SEM U; i rezy- 
stancji wewnętrznej rpz (bardzo małej — kilka do kilkanaście omów). W ten spo- 
sób otrzymujemy schemat zastępczy pokazany na rys. 3-56d. Tutaj przyrost na- 
pięcia wejściowego Au, wywołuje szybko narastający przyrost prądu diody Aipz, 
w wyniku czego gwałtownie wzrasta spadek napięcia na oporniku R o wartości: 
Aup © Au,. W ten sposób przyrost napięcia wyjściowego 
Atu = Mur — Aug ś Au, 


jest utrzymywany na odpowiednio małym poziomie. 

Podobnie szybkie zmiany prądu diody — a zatem i spadku napięcia na oporniku 
R — wystąpią przy zmianach Au;, kompensując (częściowo) pierwotny przy- 
rost”), 

Przyjmując dla zakresu stabilizacji aproksymację charakterystyki diody o po- 
staci (patrz rys. 3-56c) 


Upz = U = Uztrpzlpz (3-104) 
tzn. 
U,9—U. 
hę ŻE 
roz 


mamy (patrz rys. 3-56a) 


U. U,9— U: 
U19 5 U;0* (20 +Ibz) R = Gor | >. + Tao | (3-105) 
o DZ 
Stąd 
OU16 R R R 
OU20 R, rDz rpz ( ) 
Z równania (3-105) wynika także zależność 
(vio+ J2p|-boR 
Uzo = zz R (3-105) 
1+ — 
roz 
a więc 
DU>0 R rpz R 
óbo 1,8 ipaER 09% 0:07 


Zauważmy najpierw, że parametry stabilizatora ulegają poprawie — tzn. współ- 
czynnik stabilizacji G, wzrasta, a R„ maleje — kiedy rezystancja dynamiczna dio- 
dy rpz maleje. Wymaga to ustalenia nominalnego punktu pracy diody w zakresie 
V Przy zadanych wartościach Ue, Uz i R. dobierając odpowiednio rezystancję R. 


2) Tutaj oczywiście Au2 > 0 odpowiadają Aipz > 0i Aup > 0. Oznacza to, że przy stałej war- 
tości U;o nastąpi kompensujący wzrost spadku napięcia na oporniku R. 


stosunkowo dużych prądów (rys. 3-57a), ponieważ ogólnie rezystancja ta maleje 
przy wzroście prądu. Warto również podkreślić , że rezystancja ta ma najmniejsze 
wartości w przypadku diod Zenera o napięciu Uz około 8 V — patrz rys. 3-57b. 
Stosowanie takich diod w szerszym zakresie temperatur może jednak doprowadzić 
do niedopuszczalnych zmian temperaturowych napięcia wyjściowego U9, ponie- 
waż w tym zakresie wartości napięć Uz współczynniki termiczne diod Zenera są 
znaczne (rys. 3-570). 


2 


100 
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Pozostawiając chwilowo zagadnienie kompensacji termicznej, rozważmy obecnie 
kryteria wyboru rezystancji szeregowej R (rys. 3-56), której istnienie warunkuje 
działanie stabilizatora. Wzrost tej rezystancji prowadzi równocześnie do wzrostu 
współczynnika stabilizacji G, — co wynika z równania (3-106) — oraz do zmniej- 
szenia i tak zazwyczaj małej sprawności energetycznej stabilizatora. Równocześnie 
jej wartość wpływa decydująco na zakresy stabilizacji i zakresy dopuszczalnych 
obciążeń stabilizatora. Problem ten ilustruje rys. 3-58, pokazujący graficzne roz- 
wiązanie stabilizatora (rys. 3-58c) dla przypadku granicznego maksymalnych przy- 
rostów: napięć, obciążeń i temperatur. Rozwiązanie to wynika bezpośrednio z rys. 
3-58b, gdzie z bilansu prądów dla węzła W otrzymuje się równanie nieliniowe 


Ipz = f(Upz = U) = GU10—G; U-0 (3-108) 
przy czym 
1 1 
G, = G+G6, = >+ 


R" R. 


Rys. 3-57. Niektóre własności 
diod Zenera [7], [6] 
a, c— diody BZY ... Philips, b — diody 
BZ ... krajowe 
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Analityczne wyznaczenie optymalnej rezystancji R musi uwzględniać zmienność 
napięcia wejściowego (U;gm + U+0n* U1om), dopuszczalny zakres zmian napięcia 
wyjściowego (U>gm-- U20m), zakres zmian prądów obciążenia (lom-Iom) oraz 
możliwość zmian temperatury otoczenia (T„-- T,+ Ty). Ponadto przyjęcie typu 
diody Zenera ustala: napięcie Uz, dopuszczalną moc diody Ppy, zakres prądów 
diody (Ipzm + Ipzm) oraz współczynnik cieplny y, zmian napięcia. Widać stąd, że 
pomimo prostego układu stabilizatora, jego optymalizacja stanowi problem dość 
złożony. Uzasadnia to stosowanie wyspecjalizowanych metod projektowania 


I 
R W a | 
sx [B=> (Qyf]al| Ze, 
d 
=Gtmin"*60min mA Mo 
4 
4 =bomox * G60max * ki. 
Jioda KSI62A 
Umm Uzyn U2om UpzFLp U, =62 +04V 
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Rys. 3-58, Wpływ rezystancji R na dopuszczalny zakres obciążeń stabilizatora 
Uwaga: na rys. c wpływ temperatury — ze względów graficznych — jest nadmierny 


komputerowego [42]. Równocześnie trudno jest przeprowadzić rzeczywistą opty- 
malizację metodami przybliżonymi (granicznymi, doświadczalnymi). 

Ilustracją wpływu rezystancji R na przedział dopuszczalnych obciążeń stabiliza- 
tora” są wyniki obliczeń komputerowych [42], przedstawione na rys. 3-58d. Wi- 
dać z tego rysunku w szczególności, że przy dużych rezystancjach R otrzymujemy 
wprawdzie dużą wartość współczynnika stabilizacji, ale przy ograniczonym za- 


DW przykładzie zilustrowanym rys. 3-58d przyjęto: dioda KS162A o danych: Uz = 6,2+0,4 V, 
o 


Tu = —0,06 © s dpzm == Z mA, Inzm = 22 mA oraz Ut0m == 22 V, Uiom == 29 V, U>0 == 
== 6,3 V+ 10%, Tm == — SOC, 7, = 20C, 7y = +50C [42]. 


kresie dopuszczalnych zmian obciążenia i oczywiście małej sprawności stabili- 
zatora. 

Przechodząc do omówienia kompensacji cieplnej zauważmy najpierw, że współ- 
czynniki cieplne y„ napięcia przebicia diody Zenera są dodatnie dla Uz > ok. 5 V 
i ujemne poniżej tej wartości. Równocześnie napięcie na przewodzącym złączu 
p-n (dioda, złącze emiterowe tranzystora) maleje przy wzroście temperatury, tzn. 
współczynnik cieplny jest tu ujemny. 
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Rys. 3-59. 
Stabilizatory 

z kompensacją 
termiczną (a, cf) 
oraz własności 
skompensowanej 
termicznie diody 
Zenera (b) [6], [43] 


dy2 <0 


44120 


Na tym spostrzeżeniu jest oparte działanie stabilizatora skompensowanego, poka- 
zanego na rys. 3-59a. W stabilizatorze tym jest zastosowana dioda Zenera, skom- 
pensowana złączem przewodzącym wykonanym w tej samej obudowie i na tej 
samej płytce półprzewodnika. Poprzez taką kompensację można uzyskać wypad- 
% 
"E 
(kilkadziesiąt *C). Jednakże wadą takich skompensowanych „,diod”” jest znaczny 
wzrost rezystancji dynamicznej rpz, spowodowany wprowadzeniem szeregowych 
rezystancji diod kompensujących (każda dioda —- dodatkowe kilka omów), a pro- 
wadzący do zmniejszenia współczynnika stabilizacji G„ (patrz wzór 3-106). Inną 
wadą takich „,diod”” jest duża wrażliwość współczynnika cieplnego y,„. na zmiany 
prądu Ipz. Charakter tej zależności jest pokazany na rys. 3-59b [6]. Pewnym roz- 
wiązaniem są tu stabilizatory kompensowane pokazane na rys. 3-59c. Zapewnia- 
jąc taką samą temperaturę diody Zenera DZ i odpowiedniej liczby n diod kompen- 
sacyjnych Di (np. poprzez wspólny radiator) oraz dobierając prąd płynący przez 


w szerokim przedziale temperatur 


kowy współczynnik cieplny y„., © +0,0005 
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te diody opornikiem R, (ewentualnie uzależnionym od temperatury poprzez za- 
stosowanie termistora lub pozystora) można uzyskać w indywidualnych przypad- 
kach bardzo duży stopień kompensacji cieplnej. 

W technice układów scalonych dla stabilizacji napięcia często stosuje się diody, 
utworzone z zaporowo spolaryzowanych złączy emiterowych. Napięcie przebicia 
takiego złącza wynosi zazwyczaj ok. 6 V i wzrasta (tzn. y, > 0) średnio o ok. 
2 mV/'C przy wzroście temperatury. Łącząc szeregowo z takim przebijanym złą- 
czem przewodzące złącze kolektorowe — tzn. stosując tranzystor w układzie jak 
na rys. 3-59d — otrzymujemy element stabilizujący napięcie około 6,9->7,1 V 
z niewielkim współczynnikiem cieplnym (zwykle y, £ —0,1--0,2 mV/'O). Inny 
wariant realizacji tej samej zasady przedstawia rys. 3-59c [43]. 

Nieco inaczej jest realizowana kompensacja cieplna stabilizatorów o ujemnych 
współczynnikach cieplnych diod (Uz < 5V). Najczęściej znajdują wówczas za- 


Upg 2 Uzi Uz? 
Rys. 3-60. Stabilizator małych napięć 


stosowanie układy z opornikami Rq — jak na rys. 3-59f — których rezystancja 
maleje ze wzrostem temperatury z .odpowiednio dobranym współczynnikiem 
cieplnym [6]. 

Stabilizatory szczególnie małych napięć (U>9 < 1--2 V) są często realizowane 
także w postaci pokazanej na rys. 3-60. W takim układzie współczynniki cieplne 
diod mogą być dodatnie (jeżeli Uz,, Uzą > 5 V), co przy yup; zwykle większym 
Od yup2 pozwala kompensować stabilizator złączami przewodzącymi, włączanymi 
szeregowo z DZI. 

Do stabilizatorów omawianej grupy należą źródła napięcia odniesie- 
nia, stosowane powszechnie w różnego rodzaju układach komparacji, cyf- 
rowych itd. Są to stabilizatory o niewielkich prądach obciążenia (zwykle nie więk- 
szych od 1-+2 mA), od których żądamy jednak szczególnie dużej stałości napięcia 
wyjściowego. Podstawową zasadą realizacji takich źródeł jest utrzymywanie stałej 
wartości prądu”? płynącego przez diodę Zenera i stosowanie omówionych już me- 
tod kompensacji cieplnej. Podstawowym zatem układem będzie tu więc źródło 
napięcia odniesienia, pokazane na rys. 3-6la. W przypadku układu z rys. 3-61b 
z charakterystyk tranzystora wynika, że napięcie Ugz jest prawie stałe i nieznacz- 
nie zależy od prądu kolektora (napięcia U45). 

Jeżeli Ip, Ię Ś Ipz, WÓWCZAS 


Ipz % ER (3-109) 
1 . 


U Źródłem prądowym jest tutaj zwykle tranzystor z opornikiem emiterowym, Roza cym 
ujemne sprzężenie prądowe, zwiększające rezystancję wyjściową [1]. 


ma prawie stałą wartość. Zauważmy, że gdy dioda Zenera ma dodatni współczyn- 
nik cieplny y„, to zmiany napięcia Uppg zachodzące z temperaturą będą powodo- 
wać kompensację termiczną takiego źródła (poprzez zmniejszanie prądu /pz ze 
wzrostem temperatury). Układ z rys. 3-6lc znajduje zastosowanie przy nieco 
większych prądach obciążenia. W tym przypadku dioda Zenera (z dokładnością 
do zazwyczaj pomijalnego prądu bazy 75) także pracuje przy stałym prądzie. Na- 
pięcie wyjściowe 


U = Upz+ Urs 


ALU 
Rys. 3-61. Przykłady źródeł z.3 


odniesienia [43], [44] 


prawie nie zależy od prądu obciążenia (w pewnych granicach Ugp == const) i może 
odznaczać się dużą stałością termiczną, ponieważ zmiany napięcia Ugp mogą 
kompensować zmiany napięcia Upz. 
Szczególnie interesująca jest jednak realizacja źródła napięcia odniesienia, po- 
kazana na rys. 3-6ld. Zauważmy, że przyrosty temperaturowe odpowiednich na- 
pięć dają w wyniku przyrost napięcia w punkcie P wynoszący 

AUrgp, 5 AUp; — AUrz AUY3 (3-110) 
Patrząc od strony zacisków wyjściowych 4-8 można dokonać przekształcenia 
przyrostów napięciowych w przyrosty źródeł prądowych, pokazanych na rys. 
3-6le. Widać stąd, że warunkiem zerowego przyrostu napięcia wyjściowego AU, 
jest 


ai 


+ =:0 G-111) 


skąd otrzymujemy warunek kompensacji cieplnej 


AUr, >AUr2—AUrs e R; (3-112) 


—AUrą R, 


Rys. 3-62. Przykłady 
złożonych realizacji źródeł 
odniesienia [43], [44] 


zwykle AUr, %£ +3 mV/C 
AUra % AUpz w AUqą £ —2 mV/C 


co daje 
R; A 3+2+2 Ka ca = 3,5 
R, 2 2 


Zakładając, że 


Uggru % Ugsir2) © Ugnar3y 5 UB 
można łatwo pokazać, że napięcie wyjściowe 


(3-113) 


Dla dalszej poprawy kompensacji termicznej i zmniejszenia wrażliwości na zmiany 
obciążenia stosuje się bardziej rozbudowane układy źródeł odniesienia. Przykłady 
takich rozwiązań przedstawia rys. 3-62. Jak widać, w układach takich występuje 
szereg elementów półprzewodnikowych (bipolarnych oraz unipolarnych) połączo- 
nych dla składowych stałych i wzajemnie oddziałujących na siebie w przypadku 
zmian temperatury czy obciążenia źródła odniesienia. 

Odsyłając zainteresowanych Czytelników do analiz bardziej szczegółowych”? 
(np. [43], str. 198—203 oraz [44], str. 124—-127) zwróćmy uwagę na fakt, że w ukła- 


Rys. 3-63. Przykłady 
układów do regulacji 

i ustalania poziomu 
napięcia odniesienia [44], 
[45] 
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dach takich zazwyczaj nie jest wykorzystywane zjawisko przebicia złącza (mecha- 
nizm stabilizacji diodą Zenera), ponieważ stanowi ono źródło znacznych szumów 
strukturalnych, o dominujących składowych małej częstotliwości, co powoduje 
znaczne fluktuacje napięcia wyjściowego. 


Dla pełniejszego przedstawienia problematyki źródeł odniesienia omówimy jeszcze niektóre ukła- 
dy pozwalające na przesuwanie i regulację poziomu napięcia. Można powiedzieć, że zadanie to 
rozwiązujemy metodami opracowanymi w technice wzmacniaczy operacyjnych [1], [43]-- [47]. 
O ile jednak rozwiązania stosowane przy realizacji wzmacniaczy operacyjnych zawierają z reguły 
rozbudowane wtórniki [44), [1], o tyle w technice źródeł odniesienia częściej spotykamy układy 
pokazane na rys. 3-63. 

Jeżeli w układzie pokazanym na rys. 3-63a prąd bazy jest pomijalny (Is < /y), wówczas 


Usa = J1R2 (3-114) 


R 

U; = I4(R++ R) = Uzi + z] (3-115) 
2 

Oznacza to, że poziom napięcia odniesienia U>ę (zawsze większy od napięcia Ugs) można regu- 

iować zmieniając stosunek R;/Rą. W przypadku wahań obciążenia istotnym parametrem ta- 


v Przykładowo [43], źródło odniesienia według rys. 3-62c realizuje dane: U29 = 1,160--1,280, 
zmiana napięcia AU>9 < 15 mV przy 0,5 mA < / < 20 mA zrezystancją wyjściową Ry< 18 
i stałością cieplną AUr < 0,01 mV/'C. 


144/3 


kiego źródła staje się rezystancja wyjściowa. Zastępując tranzystor układem zastępczym właści- 
wym dla wolnych przyrostów [1] otrzymuje się 
Ry + R2) (se +Fpe' ) ++ Ry R 
R, z PFR ieetrw)t Ra Ra kanż 
Bo Ra +re' +ryre 
co, przy zazwyczaj spełnionym warunku 
Bo R2 > ry trpre 


pozwala napisać 


R; Rat R; | row trr'e 
Ry Z ——+ (- | ——— (3-116) 
Bo R Bo 
Wartość tej rezystancji wynosi najczęściej kilkadziesiąt omów. 
Analogiczne własności ma układ z rys. 3-63b, z tym zastrzeżeniem, że tutaj [44] 
Ry 
U20 Z (Wa Us) (1-20 (3-117) 
2 


Analiza układów przedstawionych na rys. 3-63c i d — przy założeniach, że wzmocnienie wzmac- 
niaczy operacyjnych w układzie z otwartą pętlą k, > 1 i rezystancje wejściowe są bardzo duże —- 
wykazuje, że: 

1) w układzie z rys. 3-63c 


R 
U X sk se (3-118) 


1 
2) w układzie z rys. 3-63d 


R+R 
dy ZU (3-119) 


1 


Rys. 3-64. Prostowniki ze stabilizowanym napięciem wyjściowym [12], [48] 


» Zależności (3—118) oraz (3—119) są prawdziwe w liniowym zakresie pracy wzmacniaczy ope- 
racyjnych. Oznacza to, że w każdym z układów omawianego typu U>o nie może przekroczyć 
poziomów nasycenia wzmacniacza operacyjnego [46]. 


Zależności te wskazują bezpośrednio na przydatność takich układów do regulacji i zmiany pola- 
ryzacji napięcia odniesienia”). 


Poza omówionymi już klasycznymi stabilizatorami niesterowanymi stosuje się 
czasami stabilizatory oddziałujące bezpośrednio na pracę prostowników. Przy- 
kłady takich rozwiązań przedstawia rys. 3-64. 


Działanie prostownika ze stabilizowanym napięciem, przedstawionego na rys. 3-64a, wynika 
z ograniczania amplitudy napięcia u; (r) na pierwotnym uzwojeniu transformatora poprzez diodę 
Zenera (rys. 3-64b). Utrzymywanie stałej amplitudy napięcia w układzie z prostownikiem o po- 
jemnościowym obciążeniu powoduje utrzymywanie prawie stałej wartości napięcia wyprosto- 
wanego (dokładniejsza analiza — patrz np. [12], str. 381—386). Natomiast w prostowniku po- 
kazanym na rys. 3-64c dioda Zenera (wraz z diodami D/ —D2 i opornikiem R,) służy do ufor- 
mowania trapezoidalnego napięcia sterującego bramkami tyrystorów 7yl--—Ty2, jak na rys. 
3-64d. Napięcie wyjściowe uą(t) maleje dopóty, dopóki napięcie sterujące bramki nie stanie się 
na tyłe większe od napięcia wyjściowego, że nastąpi przełączenie tyrystorów w stan przewodze- 
nia. Od tego momentu (na rys. 3-64d chwile ż; i tą) rozpoczyna się doładowywanie kondensatora, 
przerywane (w chwilach £-—/, na rys. 3-64d) zmianą polaryzacji napięcia między anodą i kato- 
dą tyrystora. Układ taki, jak widać, stabilizuje zatem minimalne wartości u;(t), co jednak 
w praktyce oznacza także stabilizujące działanie na wartość średnią napięcia. 


Do widocznych zalet układu należy prostota i duża sprawność energetyczna [48]. 
Natomiast do wad obu układów pokazanych na rys. 3-64 należy stosunkowo 
niski stopień stabilizacji napięcia. 


3.4.2.2. Stabilizatory prądu 


Niesterowane stabilizatory prądu?” działają dzięki możliwości realizacji elemen- 
tów dwójnikowych, w których wartość natężenia prądu (w określonym przedziale 
napięć) jest od napięcia prawie niezależna. Ogólna struktura takiego stabilizatora 
ma wówczas postać pokazaną na rys. 3-65a, pod warunkiem, że dwójnik włączony 
szeregowo z opornikiem R, ma charakterystykę jak na rys. 3-65b. 


Najprostszą realizacją takiego dwójnika może być specjalny tranzystor unipolarny z długim ka- 
nałem (LOMOST) [50], w którym bramka i źródło są ze sobą zwarte i wzrost napięcia między 
drenem i źródłem powoduje gwałtowny wzrost rezystancji kanału. Nie mając takich specjalnych 
elementów można dwójniki o podobnych własnościach realizować z elementów konwencjonal- 
nych, stosując układy pokazane na rys. 3-65c--f. W najprostszych z nich (rys. 3-65c i d) wyko- 
rzystano znane charakterystyki kolektorowe czy drenowe tranzystorów oraz mechanizm ujemnego 
sprzężenia prądowego na rezystancji Rp [1]. 

Zauważmy, że symetria tranzystora unipolarnego pozwala w przypadku układu z rys. 3-65d 
uzyskiwać stabilizację prądu przy dowolnych polaryzacjach napięcia Uu.B (ls,, fs2 na rys. 
3-65b). Wartości stabilizowanych prądów można przy tym regulować zmieniając rezystancję Rp; 
i Rpa. Diody D/, D2 służą tutaj do zmniejszenia spadku napięcia na dwójniku stabilizującym 
(zawsze jedna z nich pracuje w kierunku przewodzenia). Dwójniki stabilizujące prąd są także 


1) Kondensator C w układzie z rys. 3-63c służy do optymalizacji szumowej układu [45]. 
2) W rzeczywistości występują tutaj sygnały sterujące, jednak powstają one wewnątrz elementu 
(dwójnika) stabilizującego. 
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wykonywane w formie bardziej złożonych wyspecjalizowanych (scalonych, monolitycznych) 
struktur, nazywanych karrektorami [6], [49]. Są one optymalizowane pod kątem uzyskania sta- 
łości prądu (tzn. dużej rezystancji przyrostowej ra), szerokiego przedziału napięć przy możliwie 
małej wartości Um (patrz rys. 3-65b) oraz stałości temperaturowej. Przykład takiej struktury po— 
kazano na rys. 3-65e*. 

Przy realizacji takich układów wykorzystuje się jako elementy sprzężenia zwrotnego rezystancje 
dynamiczne [1], bardzo duże dla przyrostów, a równocześnie zapewniające niewielkie spadki 
składowych stałych napięcia. Przykładem takich rozwiązań może być układ pokazany na rys. 
3-65f, gdzie poprawę stałości prądu (wzrost ra) uzyskano włączając w obwód źródła tranzystora 
TI tranzystor pomocniczy 72 o dużej rezystancji przyrostowej. Możliwe jest także wykonywanie 
takich układów w postaci odpowiednich zestawów tranzystorów bipolarnych z unipolarnymi [51], 
umożliwiających poprawę stałości termicznej prądu /,. 


Rys. 3-65. Niesterowany stabilizator prądu (a) oraz niektóre przykłady dwójników (c--f), 
realizujących charakterystyki typu b [49], [51], [52], [6] 


Ogólnie można powiedzieć, że stabilizatory tego rodzaju są układami prostymi, 
łatwymi w realizacji i zazwyczaj o niezbyt wysokich parametrach. Nie znajdują 
one — jak dotychczas — większego zastosowania głównie z powodu skutecznej 


1) Przykładowe parametry takich karrektorów firmy Motorola [49], [6] są następujące 


| I rd Gm UM 
Typ karrektora [mA] [MQ] M " [v1 s 
co najwyżej co najmniej 
MCL1300 0,5 4,0 1,0 75 
MCL41302 2,0 0,4 2,0 75 
MCL1304 4,0 0,25 2,5 75 


W strukturach takich prąd stabilizowany zależy głównie od napięcia na diodzie Zenera DZ 
(zastępowanej czasami 2--3 przewodzącymi diodami) oraz rezystancji R;. 


konkurencji sterowanych stabilizatorów prądu, które zostaną omówione nieco 
dalej (patrz p. 3.4.3). Z tego też powodu nie będziemy rozważać ich działania 
bardziej szczegółowo, odsyłając zainteresowanych Czytelników do np. [49], [50]. 


3.4.3. Stabilizatory sterowane o działaniu ciągłym 
(kompensacyjne) 


3.4.3.1. Stabilizatory napięcia 


Rodzaje, zasady działania i własności stabilizatorów napięcia 
Stabilizatory sterowane działają dzięki regulacji stałoprądowej rezystancji ele- 
mentu regulacyjnego (jednego lub kilku odpowiednio połączonych elementów 
sterowanych (ES), np. tranzystorów) sygnałem zwrotnym, uzależnionym od róż- 
nicy napięcia wyjściowego, tzn. stabilizowanego i napięcia odniesienia (wzorco- 
wego). Ta ogólna zasada pracy może być zrealizowana w postaci stabilizatora 
równoległego (rys. 3-66a) lub stabilizatora szeregowego (rys. 3-66b). 


A, *ak 


Rys. 3-66. Ogólna struktura 


mf 
stabilizatorów napięcia o regulacji > Up *AUp 
ciągłej 20 alpy Up "Alp 


3 — równoległego, b — szeregowego 


W przypadku stabilizatora równoległego zmiana napięcia wyjściowego o AU>9 
tz dowolnego powodu, np. zmian R, czy U,9) powoduje przeciwną co do znaku 
zmianę rezystancji elementu regulacyjnego AR, i w konsekwencji zgodne pod 
względem znaku z AU>9 zmiany prądu przez element regulacyjny A/, oraz spadku 
napięcia AUR na stałym oporniku szeregowym. Zatem w stabilizatorze równo- 
ległym powinna zachodzić relacja 


AU79 >0*AR,<0->A/,>0*>AUR>0 


W takim przypadku wzrost spadku napięcia AUR spowoduje przeciwdziałanie 
pierwotnemu przyrostowi napięcia wyjściowego AU>5. 

Analogiczną zależność można napisać dla AU, < 0. 

W przypadku stabilizatora szeregowego (rys. 3-66b) zmiana napięcia wyjściowego 
AXAU,9 musi powodować zgodną co do znaku zmianę rezystancji elementu regula- 
cyjnego AR,, co daje także zgodny znakowo przyrost spadku napięcia na tym 
elemencie o wartości AU,. Przykładowo więc w stabilizatorze szeregowym po- 
winna zachodzić zależność 


AU79>0>AR,.>0>AU,>0 
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Ten wzrost spadku napięcia na elemencie regulacyjnym spowoduje częściowe 
skompensowanie pierwotnego przyrostu AU>g. 

Proste realizacje stabilizatorów równoległych są pokazane na rys. 3-67. Układ 
Z rys. 3-67a działa w ten sposób, że np. dodatniemu przyrostowi AU>9 odpowia- 
da — wskutek stałości napięcia na diodzie Zenera DZ — także dodatni i prawie 
równy przyrost napięcia na bazie tranzystora T(n-p-n). W rezultacie powstaje 
przyrost prądu stałego płynącego przez ten tranzystor, wzrost spadku napięcia 
na oporniku R, i częściowe skompensowanie pierwotnego przyrostu AU>,. 
Natomiast w układzie*z rys. 3-67b dodatni przyrost AU;9 powoduje przyrost 
składowej prądu kolektora 73, równego prądowi bazy tranzystora 72. W wyniku 
tego wzrasta prąd emitera tranzystora 72, równy prądowi bazy tranzystora regu- 
lacyjnego TI. W rezultacie przy AU;9 > O występuje wzrost składowej stałej 


Rys. 3-67. Przykłady 
stabilizatorów równoległych 


prądu kolektora T/, co powiększa spadek napięcia na oporniku R, i częściowo 
kompensuje przyrost pierwotny. W stabilizatorach takich można poprawić skute- 
czność stabilizacji, wzmacniając np. wzmacniaczem operacyjnym sygnał powstały 
z porównania U>9-+ AU39 z napięciem odniesienia (np. na diodzie Zenera). 
Równoległe stabilizatory napięcia są jednak stosowane bardzo rzadko, ponieważ 
ich zaletą jest jedynie strukturalna odporność na zwarcie wyjścia stabilizatora, 
natomiast wadami są: mała sprawność energetyczna, duża rezystancja wyjściowa 
R, (prowadząca do znacznych zmian U>9 przy zmianach rezystancji obciążenia R,) 
oraz znaczna zależność napięcia wyjściowego od temperatury (przy Ue, R 
—— CONSt). 
Za podstawowy układ stabilizatora szeregowego można uznać schemat przedsta- 
wiony na rys. 3-68a. W układzie tym część stabilizowanego napięcia wyjściowego 
(BU>0) jest porównywana z napięciem odniesienia (U,) i sygnał różnicowy po 
wzmocnieniu reguluje rezystancję tranzystora szeregowego T (dla składowych 
stałych). 
Zakładając, że napięcie odniesienia U, jest idealnie stałe a napięcie wyjściowe Uzg 
z dowolnych powodów zmieniło się o AU;9, można dla obwodu zaznaczonego 
na rys. 3-68a linią przerywaną napisać dla przyrostów 

AUgs— (-Bk,AU;0)+AU;, = 0 (3-120) 


lub inaczej 

AUps = —(1+8k,) AU (3-120') 
gdzie 
R; 
WET FA 
Oznacza to, że dodatniemu przyrostowi napięcia AU/+9 odpowiada ujemna zmiana 
napięcia emiter-baza tranzystora regulacyjnego AUpg, tym większa, im wzmoc- 
nienie w pętli regulacji (fk,) jest większe. Mając to na uwadze oraz zakładając, 
że prąd dzielnika 7, jest znacznie mniejszy od prądu wyjściowego /, 


LL<lL, 


AU: 
9 4 Ą ż 


Kor 
-(8 ko AUpp 


Aga> Kat 
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"Ugg *aUegl Rkq2> Bkor 


UCĘ 
Ba 


Rys. 3-68. Podstawowy układ 
stabilizatora szeregowego (a) 
i ilustracje jego działania (b, c) 


U AU 


"rzymujemy graficzne rozwiązanie nieliniowego obwodu: tranzystor 7 — re- 
zystancja obciążenia R, — źródło wejściowe U;,, pokazane na rys. 3-68b i c. 
Równanie napięć 

Uce = g(I £ I,) = Uzo— Ro], (3-121) 
rrzy zmianach rezystancji obciążenia R, ma interpretację pokazaną na rys. 3-68b. 
Przy małej rezystancji R„, rozwiązaniem jest punkt Po, natomiast przy powięk- 


szonej rezystancji R,» rozwiązaniem byłby punkt Pa, gdyby pętla sterowania 
",ła otwarta (tzn. Upg = const). Jeżeli jednak pętla sterowania jest zamknięta, 
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to powstający przyrost AU+9 spowoduje zmniejszenie napięcia Ugg (patrz rów- 
nanie 3-120') i rozwiązanie w postaci punktu P, na rys. 3-68b ze zmianą napięcia 
wyjściowego o AU>9. Gdyby wzmocnienie pętli regulacji (k,8) było większe, to 
zmniejszenie napięcia Up. miałoby większą wartość, a rozwiązanie równania 
(3-121) — postać punktu P; odpowiadającego mniejszej zmianie AU3g. 

Podobnie przy stałej wartości R, i zmianach napięcia wejściowego U;, otrzy- 
mujemy pierwotne rozwiązanie równania (3-121) w postaci punktu P, na rys. 
3-68c i rozwiązania w postaci punktu P, przy Ugg = const (otwarta pętla regu- 
lacji) oraz punktu P, przy pętli zamkniętej, gdy AUgz 7% 0. Zauważmy, że o sta- 


Rys. 3-69. Interpretacja graficzna obwodów 
stabilizatora (linie przerywane), 
wykorzystywanych do wyznaczania jego 
podstawowych parametrów 


łości napięcia wyjściowego decyduje teraz stałość prądu obciążenia /, (bo R, = 
== const), a ten ulega znacznie mniejszemu przyrostowi po sterowanej regulacji 
U. (punkt P+) aniżeli przy braku tego sterowania (Usg — stałe, punkt P,). 

W rzeczywistych stabilizatorach napięcia wahania napięcia stabilizowanego U>o 
są powiązane z pewnymi wahaniami napięcia odniesienia U,. Ażeby zatem zbadać 
parametry rzeczywistych stabilizatorów założymy — przykładowo — realizację 
źródła napięcia odniesienia w postaci stabilizatora z diodą Zenera, jak to pokazano 
na rys. 3-69. 

Zmierzając do powiązania współczynnika stabilizacji G, z parametrami stabili- 
zatora rozważmy obwód pokazany na rys. 3-69a, linią przerywaną. Przyrosty 
napięć w tym obwodzie muszą spełniać równanie Kirchhoffa 


AU = AU29+ AUgg—AU; (3-122) 
Zakładając warunki występujące w rzeczywistych stabilizatorach, a mianowicie 
symetrię wzmocnień od obu wejść wzmacniacza oraz 

Ip, J, 0 JA 


możemy napisać 
A, AU 1 
Żeb' s RZ Em 
AU, m k,(AU, —BAU>2g) 
co podstawione do (3-122) daje 
AU5 
R,g eb' 
Dzieląc obie strony tego równania przez AU>, i definiując współczynnik stabili- 
zacji napięcia odniesienia 


AUpp R 


AU50 R AU>59+ 


+ Bk,AU;9—k,AUG (3-122) 


a AU50 
Guvz NN AU5 
otrzymamy współczynnik stabilizacji napięcia stabilizatora (patrz 3-95) 
AU56 1 | k, 
AU>o R.geb' ź Guvz ( ) 


W wyrażeniu tym decydujące znaczenie ma wzmocnienie w pętli regulacji fk,. 
Stwierdzenie to uzasadnia stosowanie w stabilizatorach wzmacniaczy wielostop- 
niowych, np. operacyjnych. 

Dalszym wnioskiem wypływającym z zależności (3-123) jest celowość skutecznej 
stabilizacji napięcia odniesienia (G,pz — możliwie duże). To stwierdzenie prowadzi 
do stosowania wysokostabilnych źródeł realizowanych w postaci specjalnych 
układów scalonych (patrz p. 3.4.2.1 oraz rys. 3-62). 

Ażeby wyznaczyć drugi z podstawowych parametrów — rezystancję wyjściową 
stabilizatora R,„ — rozpatrzymy rys. 3-69b. Tutaj napięcie wejściowe (zgodnie 
z definicją R) jest stałe, tzn. AU;9 = O, natomiast uwzgłędniliśmy na wejściu 
szęregową rezystancję R„. Odpowiada ona rezystancji wyjściowej zasilającego 
prostownika oraz ewentualnie rezystancji oporników ograniczających prąd w przy- 
padku zwarcia na wyjściu stabilizatora. Utrzymując nadal założenia o pomijal- 
ności prądów 7%, 7, i symetrii wzmacniacza, mamy tutaj dla obwodu oznaczonego 
nią przerywaną 


AL o 
RAT, —%4- (ex - a Jano + AUza = 0 (3-124) 
Seb' Gubz 
a stąd 
R,+ s> 
A AUzo R ; Zeb R„+reg' 
1 + fk =] 
Guz 


Z zależności tej wynika, że małą rezystancję wyjściową R„ otrzymamy w warun- 
kach zbieżnych z podanymi poprzednio przy omawianiu współczynnika stabili- 
zacji G, (duże fk,, duże Gupz). Widać również, że zarówno z powodu zależności 
rezystancji wyjściowej prostownika R, od prądu obciążenia (patrz p. 3.2), jak 
eż ze względu na zależność rezystancji rę, od prądu Iz X I, wartość rezystancji 
R, (przy G, = const) będzie malała ze wzrostem prądu obciążenia 7,. 
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Szczególnie silnie należy jednak podkreślić załeżność tej rezystancji — czy ogólniej 
impedancji — wyjściowej od częstotliwości. Mianowicie, kiedy wahania obcią- 
żenia będą zachodzić z dużymi szybkościami (np. wskutek sterowania układów 
zasilanych szybko narastającymi impulsami lub sygnałami zawierającymi w swoim 
widmie znaczne składowe o wielkich częstotliwościach) powstaną opóźnienia 
poszczególnych przyrostów w pętli regulacyjnej. Wynikają one zwłaszcza z tego, 
że wzmacniacz sygnału regulacyjnego ma określoną charakterystykę fazową 
i ograniczone pasmo, ale również z uzależnienia parametrów samego tranzystora 
regulacyjnego T od częstotliwości. 

Dokładniejsza analiza tego zagadnienia prowadzi do złożonych zależności (patrz 
np. [56]). Ogólnie jednak sprowadza się ona do stwierdzenia, że w każdym sta- 
bilizatorze napięcia moduł impedancji wyjściowej gwałtownie wzrasta powyżej 
pewnej częstotliwości granicznej”? (nawet rzędu setek Hz) i że możliwe jest takie 
ukształtowanie transmitancji pętli regulacji (8k) poprzez wprowadzenie kon- 
densatorów lub dwójników korekcyjnych RC, by — przy zachowaniu odpowied- 
nich marginesów stabilności — moduł tej impedancji był mały w maksymalnie 
szerokim pasmie częstotliwości. Problem ten omówimy jeszcze nieco dałej, doko- 
nując przeglądu stosowanych układów. Podkreślmy jedynie w tym miejscu, że 
impedancja wyjściowa stabilizatora dlatego zajmuje tak istotne miejsce w analizie 
stabilizatorów, ponieważ stanowi potencjalny element sprzężenia zwrotnego 
(pasożytniczego) różnych układów elektronicznych, zasilanych ze stabilizato- 
ra. 

Aby zakończyć omawianie własności podstawowego stabilizatora szeregowego, 
rozważymy jeszcze wpływ temperatury na napięcie wyjściowe. W tym celu prze- 
prowadzimy analizę układu pokazanego na rys. 3-69c, gdzie symbolami: AU;o(T), 
AUpz(T), AEp(T), AUzsz(T), AU,(T) oznaczono przyrosty odpowiednich napięć, 
spowodowane wyłącznie zmianą temperatury (tzn. U;9, R, — const). Założymy 
ponadto, że zmiany temperatury nie spowodują zmiany wzmocnienia w pętli 
regulacji (tzn. k,8 = const) oraz że AU;,gr £ 0. 

Równanie dla przyrostów napięć w obwodzie zaznaczonym linią przerywaną 
na rys. 3-69c ma postać 


AUzo + Ups — AUxa1) = 0 (3-126) 


Jeżeli symbolem s oznaczymy tłumienie sygnału sumacyjnego (np. dryftów) we 
wzmacniaczu??, wówczas w przybliżeniu 


zań ko 
AU.) % —BkAUGocr EkoAUppza; F -, AEpn (3-127) 


co podstawione do (3-126) daje 


ką A Ups) s ko 


AEpay 
1+8k, 7 1+f8k 


|AUoszen s | (3-128) 


AUgr £ ż 


v Patrz: wyniki analizy przedstawione np. w [8], str. 77—80. 
2 Patrz np. [1] rozdział 7. 


Ażeby zmiany napięcia AU;>gq, były małe, potrzeba w miarę możliwości utrzy- 
mywać stałą temperaturę stabilizatora”, zapewniać stałą w funkcji temperatury 
i dużą pod względem wartości transmitancję |fk,|, a także stosować wzmacniacze 
o możliwie dużym tłumieniu sygnału sumacyjnego s. Spełniając ten ostatni warunek 
powinniśmy także (patrz 3-128) przywiązywać szczególną uwagę do termicznej 
stałości napięcia odniesienia (AUppzer, — możliwie małe) — co realizujemy meto- 
dami przedstawionymi w p. 3.4.2.1. Widać również, że ponieważ zmiany termiczne 
AUggery, AUppzery, AEpa» mogą mieć zarówno różne wartości liczbowe, jak też 
polaryzacje, możliwa jest wzajemna kompensacja termiczna poszczególnych 
wpływów. Metoda ta jest jednak stosowana w praktyce bardzo rzadko — ze 
względu na wrażliwość takiej kompensacji na wymianę egzemplarza tranzystora, 
diody Zenera (ogólniej: źródła napięcia odniesienia) czy wzmacniacza. 
Zwróćmy jeszcze uwagę na możliwość minimalizacji wartości AU>grry drogą wyboru rodzaju 
źródła napięcia odniesienia (np. typu diody Zenera). Udział dryftu temperaturowego napięcia 
na diodzie Zenera (przy ko 3 1) wynosi 
k 1 

AUjo > 148%. AUppza) £ r) AUppza) (3-129) 
Różnica napięć na obu wejściach wzmacniacza k, wynosi co najwyżej ułamki wolta i w pierw- 
szym przybliżeniu można napisać, że 

U, = Uppz £ BU»o 
Oznacza to, że stosując diody o napięciu przebicia zbliżonym do nominalnej wartości U; trzeba 
realizować dzielnik R;,R> o stopniu podziału ? x 1, natomiast przy Uppz < U>o należy za- 
pewnić 8 < 1. Ponieważ (rys. 3-57), dryft temperaturowy diody AUppzyr, zależy od napięcia 
Upbz. przy którym następuje przebicie, widoczna jest możliwość minimalizacji iloczynu (3-129), 
a tym samym jej udziału w dryfcie stabilizatora. 


Przegląd rozwiązań i zagadnień układowych 

Znając już pewne ogólne zależności obowiązujące w szeregowych stabilizatorach 
napięcia dokonamy krótkiego przeglądu stosowanych układów. 

Pierwszą grupę stabilizatorów przedstawia rys. 3-70. Są to układy najprostsze, 
zawierające jedynie tranzystor regulacyjny T/ oraz wzmacniacz sygnału regula- 
cyjnego z tranzystorem 72. Działanie układu pokazanego na rys. 3-70a przebiega 
w ten sposób, że — przykładowo — dodatni przyrost AU,ę > O powoduje również 
dodatni przyrost potencjału bazy tranzystora 72, co wobec stałości napięcia na 
diodzie Zenera DZ oznacza wzrost napięcia baza-emiter, tzn. AUzg > 0. W rezul- 
tacie powstają: dodatni przyrost prądu kolektora Ałer, > 0 i ujemny przyrost 
potencjału kolektora tranzystora 72. Wartość liczbowa tego regulującego przy- 
rostu AUcra zależy od rezystancji obciążenia tranzystora T2, złożonej z równo- 
legle połączonych: R; i rezystancji wejściowej tranzystora regulacyjnego 77 
(praktycznie jest to rezystancja wtórnika emiterowego z tranzystorem 77 i obcią- 
żeniem R, [1]). Obniżenie potencjału kolektora 72 jest równoznaczne obniżeniu 
potencjału bazy 77 (rys. 3-70a), a to oznacza przesunięcie punktu pracy tranzy- 
stora regulacyjnego na charakterystykę o mniejszej wartości Upp — a więc w kon- 


** Poprzez np. odsunięcie tego układu od elementów, w których wydziela się znaczna moc. 
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sekwencji większej rezystancji tego tranzystora dla składowych stałych”. W ten 
sposób w dzielnikowym modelu stabilizatora z rys. 3-66b następne pogorszenie 
przenoszenia napięcia wejściowego U;, i przeciwdziałanie pierwotnemu przy- 
rostowi AU9. Oczywiście, zmiana znaku przyrostu (AU, < 0) spowoduje 
zmianę znaku wszystkich wymienionych wyżej przyrostów i zmniejszenie rezy- 
stancji tranzystora regulacyjnego 77. 

W układzie z rys. 3-70a można jednak zastosować stosunkowo niewielkie rezy- 
stancje R, i R,. Ograniczenie Ry powoduje zmniejszenie wartości wzmocnienia 


Rys. 3-70. Przykłady najprostszych szeregowych stabilizatorów napięcia 


k, iw konsekwencji ograniczenie współczynnika stabilizacji G, (patrz wzór 3-123) 
Ograniczenie R, powoduje (patrz wzór 3-106) pogorszenie stabilizacji napięci: 
odniesienia, tzn. G,pz małe, i w konsekwencji także zmniejszenie współczynnik: 
stabilizacji G,. 

Należy zwrócić ponadto uwagę na to, że dołączenie opornika R, od strony wejści: 
stabilizatora (Ugo > U+0) wprawdzie umożliwia względne powiększenie jeg: 
rezystancji, ale równocześnie tworzy drogę dla przenikania tętnień napięcia wej 
ściowego na wyjście i to zarówno poprzez przenikanie „„rezystancyjne”, jak te 
poprzez sterowanie tranzystora regulacyjnego 71. Z tego właśnie powodu bardz: 
często w stabilizatorach stosuje się zasilanie wzmacniacza sygnału regulująceg: 


» Przesunięcie punktu zależy od przyczyny powstania AU3;9 i zachodzi zgodnie z rys. 3-68b i « 


podwyższonym napięciem Uys, większym o kilka woltów od Ug,!”, co pozwala 
znacznie powiększyć zarówno R;, jak też R,. Stabilizator tego rodzaju przedsta- 
wia rys. 3-70b, gdzie R; > Ry, R; > R,. 

Odrębny problem stanowi zagadnienie kompensacji temperaturowej. Jest ona 
w prostych stabilizatorach realizowana poprzez dodanie kompensacyjnych diod 
przewodzących D] -- D3 — jak na rys. 3-70c — lub też poprzez zastąpienie tran- 
zystora bipolarnego tranzystorem unipolarnym — jak na rys. 3-70d. 


Na innej zasadzie jest oparte działanie stabilizatora pokazanego na rys. 3-70e [6]. Mianowicie 
wprowadzenie dodatkowego opornika Rp; powoduje, że w przypadku wahań napięcia wejścio- 
wego AU16ę powstają znacznie większe przyrosty potencjału bazy tranzystora 72 aniżeli przy ste- 
rowaniu tylko poprzez dzielnik wahaniami napięcia AU>9. W rezultacie nie tylko możliwa jest 
poprawa stałości napięcia Ue przy zmianach U;g, ale nawet przekompensowanie stabilizatora, 
przejawiające się w zmniejszaniu napięcia U-o przy wzroście U;9. Własności te ilustruje rys. 
3-70f. Optymalizacja stabilizacji tą metodą jest jednak praktycznie możliwa tylko przy stałych 
rezystancjach R4, RB oraz Ro, ponieważ od ich wartości zależy Rp opr. Jeżeli natomiast zależy 
nam na zmniejszeniu rezystancji wyjściowej R, stabilizatora, to wyraźną poprawę można otrzy- 
mać włączając szeregowo opornik Rp, jak to pokazano na rys. 3-70e. Powstaje w ten sposób 
dodatkowe korzystne uzależnienie sygnału regulującego od zmian prądu obciążenia A/,, pozwa- 
lające zmniejszyć wahania napięcia AU>9, a więc tym samym zmniejszyć rezystancję wyjściową. 
Optymalna wartość rezystancji Rp> także zależy od rezystancji R, i Ra, a ponadto opornik taki 
zmniejsza sprawność energetyczną stabilizatora. Z tych właśnie powodów rozwiązania takie są 
stosowane raczej wyjątkowo [6]. 


Dodanie do stabilizatora trzeciego tranzystora może prowadzić do dwu odmien- 
nych jakościowo struktur. W pierwszej z nich, przedstawionej na rys. 3-71, dzięki 
trzeciemu tranzystorowi zwiększa się wzmocnienie wzmacniacza sygnału regulu- 
jącego, realizując dzięki niemu źródło prądowe. Oznacza to przybliżenie stabili- 
zatora do formy pokazanej na rys. 3-7la, gdzie obciążeniem tranzystora 72 staje 
się wyłącznie duża rezystancja wejściowa wtórnika z tranzystorem regulują- 
cym 71. Przykład szczegółowej realizacji takiego źródła jest pokazany na rys. 
3-71b. Można skrótowo powiedzieć, że jest to stabilizator optymalizowany poprzez 
maksymalizację wzmocnienia k, sygnału regulującego. 

Drugą koncepcję takich trzytranzystorowych struktur przedstawia rys. 3-72. 
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Rys. 3-71. Modyfikacja struktury 
stabilizatora (a) i szczegółowy 72 
przykład realizacji (b) układu 
uzupełnionego trzecim tranzystorem 
T3 Dz! 
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u Wymaga to zazwyczaj dodatkowego prostownika pomocniczego małej mocy, a często także 
wstępnej stabilizacji napięcia Ug; przy użyciu dodatkowej diody Zenera. Istotne jest, by poziom 
tętnień tego pomocniczego napięcia był dostatecznie mały. 


Jak widać, jej cechą ogólną jest minimalizacja dryftów poprzez zastosowanie 
wzmacniacza różnicowego. Należy zwrócić uwagę na odmienność realizacji sta- 
bilizatorów z rys. 3-72a i b. 

W układzie przedstawionym na rys. 3-72a przyrosty napięcia na bazie lewego 
tranzystora (punkt P) są znikome, dzięki stabilizacji poprzez diodę Zenera. Rów- 
nocześnie dioda DZ i oporniki zasiłające bazę tranzystora prawego muszą być 
tak wzajemnie dobrane, ażeby potencjały punktów P i S były bliskie. Dla opty- 
malizacji parametrów stabilizatora i kompensacji temperaturowej stosuje się 
czasami podział napięcia z diody Zenera”? za pomocą dzielnika —jak to pokazano 
we fragmencie na rys. 3-72a. 


Rys. 3-72, Przykłady kolejno doskonałonych struktur 
stabilizatorów szeregowych 


D Zauważmy, że w układach z rys. 3-72a zawsze U»9 > Upz. Zastosowanie dzielnika napięcia 
odniesienia pozwala w szczególności na stabiłizowanie napięć Uzo o wartościach mniejszych 
od Upz. 


W układzie przedstawionym na rys. 3-72b mała rezystancja przyrostowa diody 
Zenera (kilka omów) powoduje przeniesienie do punktu W, tzn. na bazę tranzy- 
stora lewego, prawie całego przyrostu AU>ę. Natomiast przyrost doprowadzany 
(przy AU, = 0) poprzez prawy tranzystor do emitera wynosi”? ok. 1/2 BAU3,, 


A R suma A ; 
gdzie A = „—-—".-- < 1. Dzięki temu dominuje sterowanie przyrostem AU>g, 


R4+ Rg 

doprowadzanym poprzez diodę Zenera, a zależności fazowe (warunek odwraca- 
nia fazy sygnału regulującego) są takie jak w układzie z rys. 3-72a. Natomiast 
fizyczny proces regulacji jest identyczny z przedstawionym przy omawianiu 
rys. 3-70. 

Dla uniknięcia przenikania tętnień w obu układach zastosowano zasilanie jednego 
z tranzystorów wzmacniacza różnicowego od strony wyjścia. Natomiast zasilanie 
również drugiego z tranzystorów (z opornikiem R w obwodzie kolektorowym) 
w taki sam sposób jest bezcelowe, ponieważ różnica napięć pomiędzy punktami 
Ł i N na rys. 3-72a wynosi 


UL.y = UgBri 5 0,5+0,7 V 


W takich warunkach zarówno rezystancja R, jak też prądy kolektorowe tranzysto- 
rów wzmacniacza różnicowego musiałyby być znacznie zmniejszone, co w wyniku 
dałoby małą wartość wzmocnienia?” A, i ograniczyło parametry stabilizatora. 
Z tego właśnie względu nieomal regułą jest stosowanie w omawianych układach 
pomocniczego napięcia zasilającego Vy; = U9+ AV, gdzie AU powinno wynosić 
co najmniej 2--3 woltów*”. 

Stabilizatory ze wzmacniaczami różnicowymi optymalizujemy poprzez możliwie 
skuteczne tłumienie dryftów. Przypomnijmy [1], że jednym z istotniejszych wa- 
runków tego tłumienia jest zapewnienie dużej rezystancji Rz. W ten sposób otrzy- 
mujemy kolejną modyfikację stabilizatora, polegającą na wprowadzeniu zasilania 
prądowego wzmacniacza różnicowego — jak to pokazano na rys. 3-72c. Na tym 
samym rysunku wskazano na możliwość użycia tranzystorów unipolarnych 
(mniejsze dryfty, ale niebezpieczeństwo gorszej symetrii i nieco gorszych włas- 
ności wzmacniających). Oczywiście, źródło prądowe to w praktyce dodanie co 
najmniej jednego tranzystora — z realizacjami szczegółowymi, różnymi pod 
względem kompensacji termicznej, pokazanymi na rys. 3-72d. 

Dalszy rozwój struktury stabilizatora ze wzmacniaczem różnicowym? prowadzi 
do układu przedstawionego na rys. 3-72e. Celowość wprowadzenia źródeł prądo- 


v Mamy tutaj sterowanie stopnia WB(OB) przez stopień WC(OC) —- z których pierwszy ma 
rezystancję wejściową ok. re, a drugi identyczną rezystancję wejściową [1]. Stąd właśnie wy- 
nika mnożnik 1/2. 

2 Przypomnijmy, że fo = /(1.) i maleje przy wchodzeniu w zakres małych wartości składowych 
stałych prądu kolektora [1]. 

3» Możliwe jest zasilanie tranzystora z opornikiem kolektorowym z punktu M na rys. 3-72a i b, 
ale prowadzi to do pogorszenia własności stabilizatora, zwłaszcza poziomu tętnień na wyjściu. 
+» Wzmacniacze sygnału regulującego mogą mieć postać bardziej rozbudowaną, o wielu stop- 
niach wzmacniających itp., np. [6]. Rozwiązania takie są jednak skutecznie wypierane przez 
scalone wzmacniacze operacyjne lub scalone stabilizatory. Natomiast w przypadku stabiliza- 
torów o granicznie małych dryftach stosuje się jako wzmacniacze sygnału regulującego wzmac- 
niacze prądu stałego z przetwarzaniem [1]. 
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wych 7, i ł, uzasadniono już poprzednio (duże wzmocnienie, dobre tłumienie 
dryftów). 

Natomiast pewnego komentarza wymaga tutaj układ wytwarzający napięcie 
odniesienia. Jest on złożony ze źródła prądu /;, tranzystorów 7a, Tb, diody DZ 
i opornika R. Napięcie przebicia diody Zenera Upz wynosi zazwyczaj ok. 6 V 
z dodatnim współczynnikiem temperaturowym ok. 2mV/'C [43]. Napięcie 
emiter-baza tranzystora 7b wynosi ok. 0,7 V z ujemnym współczynnikiem tem- 
peraturowym ok, 2 mV/'C. Ponieważ 


U, = Upz + UeB (3-130) 
AUgr, 5 AUpza + AUEsr) (3-131) 


zachodzi tutaj naturalna kompensacja termiczna. Jest ona jednak uzupełniana 
dodatkowo sterowaniem rozpływu prądu ze źródła /ą w węźle W. Termiczne 
zmiany napięcia Upg w tranzystorze 7b powodują mianowicie sprzężone ze sobą 
zmiany jego prądu emitera oraz prądu płynącego przez diodę Zenera, które przy- 
czyniają się do powstania pewnych dodatkowych przyrostów napięć ÓU5:g i 6Upz, 
jakie można wykorzystać do kompensacji. Przy właściwym ustaleniu warunków 
pracy tego układu, w tym ustaleniu właściwej wartości rezystancji R, pozwala on 


na uzyskanie wypadkowego współczynnika temperaturowego całego stabiliza- 
[ej 


tora w granicach (kilka. 10-> | [43]. Tak małe wartości tego współczynnika 
uzyskuje się jednak tylko w przypadku scalonej (monolitycznej) realizacji oma- 
wianego układu”, przy której są zapewnione małe różnice temperatur wszystkich 


elementów oraz prawie identyczne własności tranzystorów. Wymienione zalety 


Zabezpiecz. 


przeciQz. 
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Rys. 3-73. Przykłady zastosowania wzmacniaczy operacyjnych w stabilizatorach napięcia (a, b) 
oraz podstawowy układ blokowy stabilizatorów scalonych (c) 


1) Odpowiada on scalonemu stabilizatorowi 4A723 [43], [46]. 


monolitycznych układów scalonych powodują zrozumiałą tendencję do stosowa- 
nia takich realizacji w stabilizatorach napięcia. W najprostszym przypadku za- 
stępuje się konwencjonalne wzmacniacze sygnału regulacyjnego odpowiednimi 
scalonymi wzmacniaczami operacyjnymi. Otrzymuje się wówczas stabilizatory 
o strukturach pokazanych na rys. 3-73a i b, a różniących się sposobem włączenia 
diody Zenera. W obu układach struktura stabilizatora zawiera nie tylko oporniki, 
ale również kondensatory. Można ogólnie powiedzieć, że służą one ukształtowa- 
niu optymalnej odpowiedzi na szybkie zmiany zarówno napięcia wejściowego 
(U;+0), jak też obciążenia stabilizatora. Dodatkową ich funkcją jest ponadto 
zapewnienie warunków stabilności”), 

W szczególności zadaniem takich kondensatorów lub dwójników RC jest zapew- 
nienie małej impedancji wyjściowej stabilizatora w szerokim pasmie częstotliwości. 
Funkcję tę spełniają bezindukcyjne kondensatory Cz blokujące wyjście, a także 
kondensator C, na rys. 3-73b poprzez poprawianie transmisji sygnału regulującego 
ze wzrostem pulsacji (|8| rośnie, gdy w wzrasta). Celowi temu służą również 
dwójniki korygujące charakterystyki wzmacniaczy operacyjnych (Rz, C,) oraz 
układ korygujący transmitancję w pętli wzmocnienia sygnału regulującego (Ra, 
R,, C,), pokazany na rys. 3-73b?. Optymalizacja częstotliwościowa impedancji 
wyjściowej stabilizatora wymaga również uwzględnienia własności częstotli- 
wościowych tranzystorów regulujących 77, tym bardziej, że —- jak wiadomo — 
częstotliwości graniczne stosowanych w takich układach tranzystorów mocy 
są zazwyczaj małe. W niektórych przypadkach optymalizacja tego rodzaju pro- 
wadzi do stosowania zamiast pojedynczych tranzystorów odpowiednich zestawów 
tranzystorów mniejszych mocy, ale o większych częstotliwościach granicznych 
(patrz np. [56]). 

Najnowszą tendencją w dziedzinie stabilizatorów napięcia jest stosowanie specjal. 
nych — w pełni scalonych — struktur realizujących najczęściej układ blokowy 
pokazany na rys. 3-73c. Szczegółowe schematy takich stabilizatorów są skompli- 
kowane [43], [46], [54], [55] o dużej różnorodności rodzajów elementów pół- 
przewodnikowych używanych do optymalizacji ich parametrów (np. w jednym 
układzie: tranzystory bipolarne ;p-n-p oraz n-p-n, tranzystory unipolarne, diody 
Zenera, kondensatory typu MIS itp.). Uzyskiwane parametry są jednak bardzo 
wysokie, np. współczynniki temperaturowe zmian napięcia rzędu 0,002/5/'C, 
impedancja wyjściowa w pasmie do 100 kHz — rzędu kilkudziesięciu mó, na- 
pięcie zakłóceń na wyjściu — kilkanaście wV, zakres temperatur pracy — np. 
— 55 do +125'C [43], [46]*. 


v Utrata stabilności przez stabilizator może objawiać się w bardzo różnorodnych formach od 
pasożytniczych, stosunkowo wolnych zmian, napięcia wyjściowego (typu relaksacji) do gene- 
rowania złożonych sygnałów okresowych o stosunkowo dużych częstotliwościach (np. rzędu 
MHz). 

2» Zwróćmy uwagę również na zróżnicowanie wzmacniaczy operacyjnych z punktu widzenia 
własności częstotliwościowych (tzn. rozkładu biegunów i zer transmitancji). 

3) Są to parametry stabilizatorów produkowanych seryjnie. Natomiast możliwe jest uzyski- 
wanie jeszcze lepszych parametrów [41] w szczególności np.: rezystancji wyściowej poniżej 
1 m0, współczynnika temp. zmian napięcia 2:10-* %,/'C przy dryfcie czasowym napięcia 
wyjściowego za okres 1000 godzin poniżej 0,05%. 
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Rys. 3.74. Charakterystyki tranzystora regulacyjnego TI [41] 
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Dotychczas naszą uwagę koncentrowaliśmy na wzmacniaczu sygnału regulują- 
cego. Obecnie omówimy niektóre zagadnienia dotyczące tranzystora regulują- 
cego 71. Zauważmy najpierw, że zarówno zmiany napięcia wejściowego U55, 
jak też rezystancji obciążenia R,, w normalnie spotykanych warunkach są znaczne. 
Z tego właśnie powodu własności regulacyjne tego tranzystora są podawane 
w postaci charakterystyk, przykładowo przedstawionych na rys. 3-74 [41]. 

Pierwsze z nich to charakterystyki regulacji. Widać z nich, że 
skuteczna regulacja (zależność U»9 od 7/5) zachodzi w ograniczonym przedziale 
wartości prądu bazy. Fizycznie jest to oczywiste, jeżeli przypomnimy sobie rys. 
3-66b i zauważymy, że przy dużych prądach 75 rezystancja tranzystora dla prądu 
stałego staje się bardzo mała. Inny wniosek wypływający z tych charakterystyk 
to konieczność liczenia się ze znacznymi przyrostami prądu A/5, koniecznymi do 
utrzymywania napięcia wyjściowego U>9 na stałym poziomie. Zwróćmy uwagę, że 
zakres tych zmian prądu maleje przy zmniejszaniu wartości U29** (Ag, 


U20>U20 > 
> Alga). Charakterystyki przedstawione na rys. 3-74b można nazwać cha- 
rakterystykami stabilizacji. Widać z nich, że zakres stabili- 
zacji (słabej zależności U>9 od U,,) leży powyżej pewnego napięcia ,„„progowe- 
go” Uqom. Nieliniowość charakterystyk tranzystora powoduje, że zmiana tych 
napięć nie jest proporcjonalna do zmian wyjściowego napięcia stabilizowanego 
( U om Uzo | 


", ++, 
i 10m 20 


Trzeba również pamiętać, że praca tranzystora regulacyjnego musi przebiegać 
w dopuszczalnym obszarze napięć i prądów. Oznacza to (rys. 3-74c), że obszar 
pracy tego tranzystora, ograniczony punktami A-B-C-D, nie może przekraczać 
hiperboli mocy dopuszczalnej (Pcy — punkt 8) ani linii dopuszczalnego napięcia 
(Ucem — punkt D). Czasami spełnienie tych warunków przez pojedynczy (do- 
stępny) tranzystor nie jest możliwe. Jeśli powodem jest zbyt duża wartość mocy 
wydzielanej w elemencie regulującym, wówczas podstawowym rozwiązaniem 
staje się równoległe połączenie kilku jednakowych tranzystorów — jak to poka- 
zano na rys. 3-75a. 


Dla zapewnienia równomiernego rozpływu prądu wśród tak połączonych i zawsze nieco różnych 
tranzystorów włącza się w ich doprowadzenie emiterów niewielkie oporniki R. Ich rezystancje 
(kilka omów) dobiera się tak, by 


ln 


UR = z( | m UsB = 0,5—0,7 V (3-132) 


m 
gdzie: I, — nominalna wartość prądu obciążenia stabilizatora, 

m — liczba tranzystorów połączonych równolegle. 
Jeżeli jakość stabilizacji nie musi być wysoka, wówczas rozwiązaniem może być także (w pew- 
nych granicach) zbocznikowanie tranzystora regulującego opornikiem Ra. Prąd płynący przez 
ten opornik zmniejsza moc wydzielaną w tranzystorze regulującym, ale równocześnie zmniej- 
sza względne zmiany rezystancji elementu regulującego — co pogarsza stabilizację. 


v Zauważmy, że we wszystkich omawianych poprzednio stabilizatorach (rys. 3-70 do 3-73) 
składową stałą prądu bazy tranzystora regulującego, a więc i poziom napięcia U>9m — można 
zmieniać poprzez zmianę (np. stosując potencjometr) dzielnika na wejściu wzmacniacza sygnału 
regulującego tub (rzadziej) poprzez zmianę diody Zenera czy ogólniej wartości napięcia odnie- 
sienia. 
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Inaczej przebiega praca zespołu tranzystorów, pokazanego na rys. 3-75c. Przy małych prądach 
obciążenia przewodzenie diody D jest nieznaczne (tzn. stanowi ona znaczną rezystancję dla prądu 
stałego) i prąd obciążenia jest praktycznie równy prądowi emitera tranzystora 72. Równocześnie 
prąd płynący przez tranzystor 71 jest nieznaczny, a główną jego funkcją jest sterowanie tranzy- 
stora T2. Układ działa w takich warunkach jak opisane dalej tranzystory zestawne, powodując 
poprawę współczynnika stabilizacji Gu i zmniejszenie rezystancji wyjściowej. Wzrastający prąd 
obciążenia powiększa napięcie na złączu emiterowym 72, a tym samym wprowadza diodę w pełne 
przewodzenie, przy którym napięcie na niej przestaje praktycznie zależeć od przepływającego 
prądu. Wejście w taki stan oznacza stabilizację prądu emitera tranzystora 72 (ponieważ zależy 


Rys. 3-75. Przykłady 
zespołów tranzystorów 
regulacyjnych [6], [21] 


on praktycznie tylko od napięcia Uzg — tutaj stałego) i stworzenie drogi przez diodę dla prze- 
pływu znaczniejszych prądów emiterowych tranzystora TI. Tak więc zanika funkcja sterująca 
tranzystora TI (bo Uggr2 = const), natomiast zaczyna on skutecznie uczestniczyć w tworzeniu 
prądu wyjściowego (7, £ Ig1 + Ig2) —jak to pokazano na rys. 3-75c. 

Opornik R, stosowany w takich zestawach, służy do ustalenia zależności między maksymalnymi 
mocami strat wydzielanymi w tranzystorach 71 i 72. 


Jeżeli pojedynczy tranzystor nie spełnia warunku napięciowego, wówczas rozwią- 


zaniem może być zastosowanie lampy elektronowej (jako elementu dopuszcza- 
jącego większe napięcia) lub szeregowe połączenie kilku tranzystorów — przy- 


kładowo pokazane na rys. 3-75d. Oporniki R zapewniają w takich zestawach 
równomierny podział napięcia, a czasami mogą być także wykorzystane do 
zmniejszenia mocy wydzielanej w tranzystorach. 

Połączenia takie w przypadku stabilizatorów szczególnie wysokich napięć mogą 
mieć dość złożoną postać, czego dowodem może być układ przedstawiony na 
rys. 3-75e [21]. 

Innym celom służy natomiast zastosowanie tzw. zestawnych tranzy- 
storów regulacyjnych— pokazanych przykładowo na rys. 3-76. Chodzi 


NORA tek:: RRREE 
alBs * fla) 8, (76)-Pa(Te) 


Rye 2 Fy Bą(T1) Byl70): BolT6) BąlIC) 


bowiem w tym przypadku o powiększenie wzmocnienia w pętli regulacji dzięki 
wzrostowi rezystancji obciążenia wzmacniacza, osiąganemu poprzez separowanie 
jego wyjścia kolejnymi wtórnikami od rezystancji obciążenia R,, zapewnienie 
dostatecznej dynamiki sterowania (patrz rys. 3-74a), a czasami — dodatkowo — 
o poprawę własności częstotliwościowych, temperaturowych itp. Podstawowe 
własności tych układów są opisane przybliżonymi zależnościami (Alps, R.) na 
rys. 3-76, wynikającymi bezpośrednio ze znanych zależności występujących 
w tranzystorowych wtórnikach emiterowych (układach WC(OC) — [1]). Pokazane 
także na tym rysunku oporniki R;, R, Rą służą do ustalania optymalnych punk- 
tów pracy z uwzględnieniem: minimalnych wartości prądu obciążenia /,,„, maksy- 
malnej temperatury pracy 74 oraz sprawności stabilizatora 7. 


alg 
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Rys. 3-76. Przykłady zestawnych 
tranzystorów regulujących 
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Podane na rys. 3-76 orientacyjne wartości rezystancji dotyczą tranzystorów germanowych pra- 
cujących w umiarkowanych temperaturach lub tranzystorów krzemowych w przypadku małych 
wartości minimalnego prądu obciążenia (7) i znacznych temperatur maksymalnych (7x rzędu 
100C). W przypadku tranzystorów krzemowych przy umiarkowanych temperaturach i waha- 
niach obciążenia oporniki te stają się zazwyczaj zbyteczne. 

Należy jeszcze dodać, że optymalizacja częstotliwościowa takich zestawnych tranzystorów re- 
gulujących powoduje wprowadzenie do ich struktury (np. między punktami 4 —B na rys. 3-76a) 
kondensatorów o odpowiednich pojemnościach lub korekcyjnych dwójników RC [56]. 


Zabezpieczenia stabilizatorów napięcia 


Jednym z ważnych zagadnień przy konstruowaniu stabilizatora napięcia jest 
zabezpieczenie go przed uszkodzeniem wskutek zbyt dużego obciążenia (np. 
zwarcia zacisków wyjściowych) lub zbyt wielkich napięć. Zabezpieczenie takie 
powinno dostatecznie szybko działać, ponieważ uszkodzenie przeciążonego tran- 
zystora zachodzi w okresie wyznaczanym przez termiczne stałe czasu, zazwyczaj 
nie przekraczającym milisekund. Z drugiej strony zabezpieczenie takie nie powinno 
powodować wyłączenia stabilizatora przy krótkotrwałym impulsie prądu obcią- 
żenia, wywołanym np. ładowaniem kondensatorów blokujących wyjście. Wreszcie 
jest pożądane, aby stabilizator samoczynnie powracał do stanu normalnej pracy 
po ustaniu przeciążenia. Istnieje wiele układów zabezpieczających, spełniających 
większość postawionych warunków [6], [8], [16], [53]-- [55]. Podstawowe zasady 
tych zabezpieczeń można omówić na kilku przykładach, zestawionych na rys. 
3-770), 
W układzie z rys. 3-77a zastosowano bezpiecznik topikowy oraz układ zabezpie- 
czenia z tranzystorem TB. Stan przewodzenia tego tranzystora —a zatem 
i wartość prądu 7, — zależy od napięcia emiter-baza 

UEB(TB) F U, — Upz = IR, — Upz 
Widać, że dla prądów obciążenia 

I, < lig = PZ Cezo (3-133) 

R; 

gdzie Ugo — progowe napięcie emiter-baza (ok. 0,5--0,7 dla krzemu), tranzystor 
TB praktycznie nie przewodzi, a prąd /, ma znikomą wartość. Znaczny wzrost 
prądu obciążenia (np. wskutek zwarcia wyjścia) wprowadza natychmiast ten 
tranzystor w stan głębokiego przewodzenia, a gwałtownie wzrastający prąd 7, 
przyczynia się do szybkiego przepalenia bezpiecznika”. Zaletą układu jest prostota 
i wykorzystanie „,całkujących”* właściwości bezpiecznika. 
Również w układzie przedstawionym na rys. 3-77b tranzystor TB nie przewodzi, 
dopóki prąd /, jest mniejszy od wartości granicznej danej zależnością (3-133) 
(zamiast Upz — napięcie U). Jeżeli jednak wartość prądu 7, stanie się zbyt duża 


1 Patrz także zabezpieczenia filtrów — rys. 3-50. 

2) Zamiast diody Zenera DZ można tutaj stosować diody przewodzące, utrzymujące dostatecz- 
nie stałe napięcia odniesienia. Możliwa jest także praca bez żadnych diod (rys. 3-50), jednak 
wówczas szybkość wchodzenia układu w stan awaryjny — stanowiąca o jakości układu zabez- 
pieczenia — jest znacznie mniejsza. 

% Czas przepalenia bezpiecznika maleje ze wzrostem prądu i może być nawet rzędu ułamka, 
miłisekundy, jeżeli tylko prąd przeciążenia jest dostatecznie duży (patrz np. [6], str. 586). 
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Rys. 3-77. Przykłady zabezpieczeń stabilizatorów oraz ilustracja działania (d) zabezpieczenia z rys. c 
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(tzn. U, = I,R, — duże), gwałtownie wzrastający prąd kolektora tranzystora 
TB powiększy spadek napięcia na oporniku R, a tym samym gwałtownie obniży 
potencjał bazy tranzystora regulującego 71. W rezultacie rezystancja tego tran- 
zystora dla prądu stałego gwałtownie wzrośnie, zmniejszając tym samym prąd 
w głównym obwodzie stabilizatora, a więc i moc wydzieloną w tranzystorze 7/. 
Zasada działania układu pokazanego na rys. 3-77c jest odmienna. Przy niezbyt 
dużych prądach 7, spadek napięcia U, na oporniku R, jest niewielki”, a suma 
napięć U, Upgcr1i), — niedostatecznie duża do wprowadzenia diod D/, D2 
w skuteczne przewodzenie. W tych warunkach stabilizator pracuje zgodnie z omó- 
wionymi poprzednio zasadami, chociaż pojawiający się (początkowo niewielki) 
prąd diod D/, D2 nieco pogarsza jakość stabilizacji. 
W polu charakterystyk kolektorowych TI (rys. 3-774) zmniejszan.e rezystancji 
obciążenia R, powoduje wzrost napięcia Ups i przechodzenie do kolejnych punk- 
tów, np. Ps; czy P;. Dzieje się tak do momentu wyraźnego wejścia diod DI, D2 
w stan przewodzenia. Teraz dalszy wzrost prądu 7, praktycznie nie zmienia sumy 
Uzer1y +7Rp = Up; + Up £ const (3-134) 


co oznacza względną stabilizację napięcia Upgrn”. 

Jeżeli zatem pominiemy zachodzące wówczas niewielkie zmiany napięcia emiter- 
-baza, to kolejnymi punktami pracy będą punkty PG, P>, Ps. Przy zwarciu wyjścia 
(R, = 0) otrzymuje się punkt pracy Po, określający najbardziej krytyczny stan 
tranzystora regulującego 77. Jeżeli punkt Po jest położony poniżej hiperboli mocy 
dopuszczalnej Pew, to oznacza to usunięcie niebezpieczeństwa. Wadą układu 
jest jednak znaczny przyrost mocy traconej w tranzystorze, wywołany przez 
zwarcie wyjścia, ponieważ występuje tu zarówno znaczny wzrost napięcia Ucz 
(rys. 3-77d), jak również 10--20%, przyrost prądu emitera /z. Oznacza to małe 
wykorzystanie energetyczne tranzystora regulującego w normalnym zakresie pra- 
cy stabilizatora (konieczny duży margines!). 

Inną wadą jest to, że narastający stopniowo prąd diod DI, D2 pogarsza współ- 
czynnik stabilizacji G, i tym samym przyczynia się do znacznego wzrostu poziomu 
tętnień na wyjściu stabilizatora [8]. Znacznie korzystniejszy jest z tego punktu 
widzenia układ pokazany na rys. 3-77e, w którym rezystancja od strony kolektora 
tranzystora IB dla przyrostowych sygnałów regulacyjnych jest duża, nawet 
w stanie przewodzenia złącza emiterowego. Wprowadzenie tego tranzystora TB 
w stan przewodzenia następuje w wyniku awaryjnego wzrostu prądu /,, a więc 
awaryjnego wzrostu spadku napięcia na oporniku R,, i powoduje gwałtowny 
wzrost składowej stałej prądu kolektora. Konsekwencją jest gwałtowne obniżenie 
potencjału bazy tranzystora regulującego 77 i związany z tym wzrost rezystancji 
tego tranzystora dla składowych stałych. W odróżnieniu od układu z rys. 3-77€, 
po przekroczeniu granicznej wartości prądu obciążenia I, następuje tutaj stabi- 


1) Rezystancja R, jest rzędu kilka, co najwyżej kilkanaście omów. 

3 Dla uzasadnienia tego wniosku wystarczy graficznie rozwiązać równanie obwodu: złącze emi- 
terowe.opornik R,„, przy założeniu, że suma Uzstu, X Żup, gdzie up £ const. Jeżeli tran- 
Zystor i diody są wykoDane z jednakowego półprzewodnika (np. krzemowe), to praktycznie 
Urs £ Umi, 2. 


lizacja jego wartości (a nie napięcia Usg) poprzez lokalne sprzężenie prądowe: 
R,— Tg— R, co nieco zmniejsza przyrost mocy traconej w tranzystorze TI, wy- 
wołany zwarciem wyjścia. Dla osiągnięcia „ostrzejszego” wchodzenia układu 
w stan awaryjny stosuje się czasami modyfikację układu z rys. 3-77e, polegającą 
na wprowadzeniu w obwód tranzystora 7B progowego dzielnika z diodą D (patrz 
fragment układu na rys. 3-77e). 

Istotną poprawę takiego zabezpieczenia można uzyskać poprzez wprowadzenie 
w obwód bazy tranzystora 7B dodatkowego sygnału, przyspieszającego wcho- 
dzenie w stan głębokiego przewodzenia [57]. Układ tego rodzaju pokazano na 
rys. 3-77f. Przy normalnej pracy stabilizatora tranzystor T'B jest zatkany, a po- 
nieważ napięcie U, znacznie przewyższa napięcie na diodzie Zenera Upz, także 
zatkana jest dioda D. Przejściu w stan awaryjny towarzyszy nie tylko odetkanie 
tranzystora 75, ale ponadto malejące w tych warunkach (co najmniej bliskich 
zwarcia) napięcie U, staje się niższe od Upz. W ten sposób dioda D gwałtownie 
wchodzi w stan przewodzenia i doprowadza dodatkowy sygnał sterujący bazą 
TB — co przyspiesza i pogłębia obniżanie potencjału bazy tranzystora T1. Dzięki 
temu mechanizmowi sterowania od strony wejścia stabilizatora cały układ prze- 
chodzi w nowy stan, przy którym prąd emitera tranzystora 77, a więc i prąd 
obciążenia, mogą być znacznie mniejsze od prądu zapoczątkowującego przecho- 
dzenie w stan awaryjny. Dzięki temu przyrost mocy strat w tranzystorze 7/, 
wywołany zwarciem, jest znacznie mniejszy i w konsekwencji wykorzystanie 
energetyczne tego tranzystora przy normalnej pracy może być odpowiednio 
lepsze. 

Wadą wszystkich omówionych dotychczas zabezpieczeń była konieczność włą- 
czenia szeregowego opornika R„, który zmniejszał sprawność i powiększał rezy- 
stancję wyjściową stabilizatora Ry. Wady tej nie ma układ pokazany na rys. 3-77g 
[6]. W normalnym stanie pracy napięcie U,, jest wysokie i prąd doprowadzany 
przez opornik R; do bazy tranzystora TBI utrzymuje go w stanie znacznego 
przewodzenia (prąd Ic,rg1) — duży). Spadek napięcia na oporniku kolektoro- 
wym R, powoduje zaporowe polaryzowanie diody D i w konsekwencji zaporowy 
stan tranzystora 7B2. W stanie awaryjnym obniżenie wartości napięcia U>6 
powoduje zmniejszenie wartości prądów bazy i kolektora TBI, odetkanie diody 
D i gwałtowne wejście tranzystora 7B2 w stan przewodzenia. Narastający prąd 
kolektora tego tranzystora, płynąc przez opornik R, obniża potencjał bazy tran- 
zystora TI — co prowadzi do ograniczenia mocy traconej w tranzystorze w stanie 
awaryjnym. 

Zabezpieczenie pokazane na rys. 3-77h [6] jest zabezpieczeniem podwójnym, 
tzn. zarówno przed nadmiernym wzrostem prądu /Zzęr1) £ /,, jak też nadmier- 
nym wzrostem napięcia Ucz(r1)- 

Przy normalnej pracy tranzystory 7BI i TB2 są zatkane, dioda DZ2 stabilizuje 
napięcie (U49— U>0), dioda DZI jest zatkana. Nadmierne obciążenie stabiliza- 
tora, w wyniku zmniejszenia napięcia U>9, wprowadza tranzystor TBI w stan 
głębokiego przewodzenia, przy którym następuje prawie zwarcie diody DZ2 
i potencjał punktu P gwałtownie się obniża. Powoduje to równocześnie gwałtowne 


3/167 


168/3 


obniżenie potencjału bazy tranzystora 7/ (zasilanej z tego właśnie punktu). 
Podobnie, gdy napięcie Ucgcr:» przekroczy wartość ,„progową”, dioda DZI 
zaczyna przewodzić i równocześnie gwałtownie wzrasta prąd kolektora TB/. Ze 
względu na znane własności diody Zenera i przewodzącego złącza emiterowego 
TB] następuje stabilizacja napięcia Uczcr1, Na poziomie progowym (z dokład- 
nością do niewielkiego spadku napięcia na oporniku ograniczającym R;). Po- 
nieważ prąd kolektora TBI płynie przez opornik R, polaryzujący bazę tran- 
zystora regulującego, jego wzrost powoduje obniżenie potencjału bazy i ograni- 
czenie prądu tego tranzystora, co stanowi istotę zabezpieczenia. 

Zabezpieczenia tranzystorów regulujących przed przepięciami w praktyce są 
stosowane rzadziej, a realizuje się je poprzez włączenie odpowiednich diod ogra- 
niczających, zgodnie z zasadami omówionymi przy okazji filtrów (rys. 3-50a i b). 


Stabilizatory wysokiego napięcia 

Omówione dotychczas stabilizatory pozwalają na uzyskiwanie stabilizowanych 
napięć U9 co najwyżej rzędu setek woltów 1 to pod warunkiem użycia odpowied- 
niego zespołu tranzystorów regulujących (rys. 3-75). Czasami zachodzi koniecz- 
ność stabilizowania napięć o poziomach kilowoltów. Jeżeli wartość prądu ob- 
ciążenia jest rzędu kilku — kilkudziesięciu wA, a wymagania co do stopnia sta- 
bilizacji niezbyt wysokie (dopuszczalne wahania napięcia w granicach ok. -+25), 
wówczas można to takiego celu użyć stabilizatorów niesterowanych z tzw. koro- 
nówkami”. 

Znacznie częściej stosuje się jednak specyficzne układy stabilizujące, przedstawione 
na rys. 3-78. Pierwszy z nich pokazany na rys. 3-78a, działa dzięki odpowiedniej 
regulacjj w obwodzie napięcia zmiennego. Mianowicie, wzrost napięcia U>g 
powoduje obniżenie potencjału punktu P, wskutek czego rezystancja tranzystora 
TR — a więc i rezystancja między punktami A-B — wzrasta. Powoduje to zmniej- 
szenie amplitudy napięcia zmiennego na uzwojeniu pierwotnym transformatora 
Tr2 i w rezultacie zmniejszenie napięcia wyprostowanego U>9??. Struktura elemen- 
tu regulującego może być tutaj zróżnicowana i składać się np. z czterech diod 
i tranzystora lub dwu diod i dwu tranzystorów [21] — jak to pokazano na frag- 
mencie przy rys. 3-78a. W skład takich elementów regulujących zamiast tran- 
zystora TR wchodzą czasami tyrystory, a proces stabilizacji sprowadza się do 
odpowiedniego sterowania procesami ich przełączania. 

Na nieco innej zasadzie jest oparte działanie stabilizatora pokazanego na rys. 
3-78b [57]. Zmiany napięcia U, powodują sterowanie konwencjonalnego stabi- 
lizatora stosunkowo małego napięcia i w rezultacie korekcyjne zmiany napięcia 
stałego Uę. Napięciem tym jest zasilany generator samodławny przetwornicy, 
przy czym amplituda impulsów napięcia doprowadzanych z tego układu do 


U Lampami wypełnionymi gazami o nieznacznym ciśnieniu, w których zachodzi tzw. wyłado- 
wanie koronowe. Szczegółowe dane — w tym przykładowe parametry lamp z wyładowaniem 
koronowym —— patrz np. [7], str. 77—80. 

2» Występujące w układach z rys. 3-78a i b prostowniki wysokiego napięcia mogą być zrealizo- 
wane w różny sposób —- w szczególności mogą być prostownikami powielającymi napięcie 
(patrz p. 3.2.3). 


Siabiiizator 
niskiego napięcia 


Rys. 3-78. Przykłady 
stabilizatorów wysokiego 
napięcia [21], [57], [8] 


transformatora Tr jest proporcjonalna do wartości U4 [34]. Oznacza to, że na- 
pięcie wyprostowane na wyjściu przetwornicy zależy także od sygnału regulujące- 
go, co umożliwia stabilizowanie wartości U3g. 

Stabilizatory wysokiego napięcia, pokazane na rys. 3-78a i b, dają zadowalające 
wyniki przy stosunkowo niedużych mocach (i prądach) wyjściowych. Natomiast 
kiedy prąd obciążenia staje się znaczny, stosuje się dość często stabilizatory 


Użo(kt) 
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„hybrydowe” — jak na rys. 3-78c, w których funkcję elementu regulacyjnego 
spełnia odpowiednia lampa [8]. Działanie układu jest identyczne jak stabiliza- 
torów omówionych poprzednio (patrz rys. 3-70), natomiast dość specyficzne 
stają się warunki pracy wzmacniacza sygnału regulującego. Przede wszystkim 
znajduje się on na wysokim potencjale (do dziesiątków kV) względem „„masy”, 
co wymaga odpowiedniego zaprojektowania obwodów zasilania i właściwej kon- 
strukcji. Ponadto dzielniki wyjściowe Rą-- Rą mają bardzo duże rezystancje”, 
sięgające dziesiątków M4), co nakłada ostre wymagania na rezystancję wejściową 
wzmacniacza sygnału regulującego i jej stałość. 

Wreszcie trzeba pamiętać, że blokowanie np. opornika R4 nawet niedużymi po- 
jemnościami może w chwili wyłączenia napięcia U;, lub zwarcia wyjścia powo- 
dować rozładowanie znacznych ładunków poprzez wejście wzmacniacza prowa- 
dzące do jego uszkodzenia”. 


3.4.3.2. Stabilizatory prądu 


Stabilizatory prądu należą do układów stosowanych dość rzadko. Z tego też 
powodu nie będziemy tutaj dokonywać szczegółowej analizy ich własności. Analizę 
taką można zresztą przeprowadzić łatwo poprzez analogię do analizy przeprowa- 
dzonej w p. 3.4.3.1 i pamiętając definicje parametrów dane wzorami (3-100) 
i (3-101). 


Omówimy natomiast krótko zasady działania podstawowych sterowanych stabi- 
lizatorów prądu? przedstawionych na rys. 3-79. Stabilizatory te, identycznie jak 
stabilizatory napięcia, można podzielić na szeregowe i równoległe. Jednakże 
w przypadku stabilizatorów prądu zmiany rezystancji regulującej R, muszą być 
przeciwne aniżeli w stabilizatorach napięcia. Przykładowo, w schemacie ilustru- 
jącym zasadę działania stabilizatora szeregowego — rys. 3-79a, wzrost prądu 
A/, > 0, wywołany np. zmniejszeniem rezystancji R,, musi powodować wzrost 
rezystancji R,, podczas gdy zmniejszenie R, w stabilizatorze napięcia musiało 
pociągać zmniejszenie tej rezystancji. Analogicznie przeciwny charakter zmian 
rezystancji R, ma miejsce także w równoległym stabilizatorze prądu. Podstawową 
realizację szeregowego stabilizatora prądu przedstawia rys. 
3-79a,. Na oporniku R, o stosunkowo małej*” rezystancji powstaje spadek napię- 
cia U, (w granicach od ok. 0,5 V do kilku woltów), proporcjonalny do prądu 7,. 
Odchylenia wartości tego spadku napięcia od napięcia odniesienia U, dają sygnał 


1? OQporniki te lub ich szeregowe połączenie powinny także dopuszczać doprowadzenie tak du- 
żych napięć. 

2) Oznacza to konieczność wprowadzenia do układu odpowiednich diod rozładowujących i za- 
bezpieczających tym samym wzmacniacz. 

3) Typowe zastosowanie takich układów to urządzenia utrzymujące stałą wartość natężenia 
pola magnetycznego poprzez stabilizację prądu w uzwojeniu elektromagnesu. 

4 Przypomnijmy, że niesterowanym (dwójnikowym) stabilizatorom prądu jest poświęcony 
p. 3.4.2.2. 

5» Rezystancja ta nie może ulegać zmianom przy zmianach prądu wyjściowego /,, spowodowa- 
nych np. znacznym grzaniem tego opornika przez płynący prąd przy niezerowym współczynni- 
ku cieplnym rezystancji. 
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a — szeregowe, b — równoległe 


regulujący, który po wzmocnieniu reguluje rezystancję tranzystora regulującego 
T1. Wzrost prądu /, musi powodować obniżenie potencjału bazy tego tranzystora 
n-p-n, potrzebne dla wzrostu jego rezystancji. 

Rezystancja obciążenia R, może być także włączona szeregowo w miejscach ozna- 
czonych na rys. 3-79a, jako W, i W,, przy czym różnica polega nie tylko na róż- 
nicy w potencjale poszczególnych zacisków względem „„masy””, ale także i na tym, 
że w omawianym układzie procesowi kontroli i regulacji podlega jedynie wartość 
prądu emitera. Praktyczna realizacja układu z rys. 3-79a, ma zwykle postać po- 
kazaną na rys. 3-79a;. Wartość napięcia odniesienia U, zależy tutaj od napięcia 
pomocniczego stabilizatora U, oraz od dzielnika rezystancyjnego R;, R,. Na 
rysunku tym pokazano także diodę Zenera DZI, ograniczającą napięcie Ucz na 
tranzystorze regulującym 7/, oraz DZ2, ograniczającą (przy zastosowaniu dosta- 
tecznie małej rezystancji Ry) napięcie wyjściowe ze stabilizatora. Tego rodzaju 


Rys. 3-79. Sterowane stabilizatory prądu 
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ograniczniki napięć stanowią podstawowe zabezpieczenia w stabilizatorach 
prądu. 

Inną realizację układu z rys. 3-79a, — różniącą się praktycznie tylko sposobem 
wprowadzenia sygnału regulującego na wejście wzmacniacza —. przedstawia rys. 
3-79a, [59]. 

Szczególnie dobre parametry można uzyskać w stabilizatorze tego typu, przed- 
stawionym na rys. 3-79as. Układ ten odznacza się wysokim stopniem stabilizacji 
napięcia odniesienia U,, a także dużą wartością wzmocnienia sygnału regulują- 
cego. W rezultacie konduktancja wyjściowa [46] wynosząca 


| 
w Roj: (3-135) 


może być doprowadzona do bardzo małych wartości”. 
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Rys. 3-80. 
Stabilizatory małych 
prądów (a, b) oraz 
stabilizatory prądu 
z podwójną regulacją 
(c) [8], [12] 


Regulator 
napięcia 
słatego 


R-=9[U,) 


Przykładem rzadko stosowanych równoległych stabilizatorów 
prądu może być układ przedstawiony na rys. 3-79b,. Tutaj także zmiany prądu 
obciążenia /, dają proporcjonalne zmiany spadku napięcia na oporniku R,, jed- 
nak sygnał regulujący powstały po porównaniu tego spadku napięcia U, z na- 
pięciem odniesienia U,, musi powodować przeciwną zmianę potencjału bazy tran- 


o Wymaga to jednak odpowiedniego ukształtowania charakterystyk częstotliwościowych (np. 
przez dobór wartości R„, C,) dla zapzwnienia stabilności. 


zystora regulującego 77 aniżeli w stabilizatorze szeregowym. Odpowiada to spo- 
sobowi połączenia pokazanemu na rys. 3-79b,. 


Jeżeli stabilizowany prąd I, ma małe wartości (np. ułamki mA), to możliwe jest zrealizowanie 
stabilizatora w układzie pokazanym na rys. 3-80a [8]. Zauważmy, że jeżeli impedancja wejściowa 
wzmacniacza sygnału regulującego jest dostatecznie duża (7 < /,), wówczas prąd w oporniku 
R, jest praktycznie równy prądowi stabilizowanemu /,, a zatem 

U, £ U—I R (3-136) 

AU, == — AR, (3-137) 
Oznacza to, że wzrost prądu /, powoduje obniżenie potencjału bazy 77, co powoduje wzrost 
rezystancji tego tranzystora dla prądu stałego i przez to kompensuje pierwotną zmianę prądu 
wyjściowego stabilizatora. Realizacja tej zasady zachodzi w układach jak na rys. 3-80b. Zwróćmy 
uwagę, że zarówno moc źródła napięcia odniesienia U,, jak też moc tracona w oporniku KR, 
(o stosunkowo znacznej rezystancji) byłyby niedopuszczalnie duże przy znaczniejszych prądach 
obciążenia /,. 
Wysoki poziom rezystancji wyjściowej stabilizatorów prądu (wiele MQ) powoduje 
dużą wrażliwość takich stabilizatorów na przenikanie zakłóceń, poprzez sprzęże- 
nia pojemnościowe, i równoległe dołączanie woltomierzy czy innych mierników. 
Prowadzi to z jednej strony do konieczności ekranowania obwodów wyjściowych 
[8], [60], a także do tworzenia pomocniczych punktów pomiarowych napięcia, np. 
punkty A, B na rys. 3-80b, z mniejszą impedancją wyjściową”). 
Jeśli prąd stabilizatora stabilizowany /, ma znaczną wartość, a rezystancja obcią- 
żenia podlega dużym wahaniom, wówczas w konsekwencji powstają duże zmiany 
napięcia Ucg W tranzystorze regulującym 7/. Powoduje to duże zmiany mocy 
wydzielanej w tym tranzystorze i pogarsza wykorzystanie jego możliwości ener- 
getycznych. W takich przypadkach do stabilizatora prądu wprowadzamy drugi 
obwód regulacji — jak to pokazano na rys. 3-80c — z zadaniem utrzymywania 
wartości Ucz na stałym poziomie, zazwyczaj w granicach 4--6 V [12]. 
Specyficzną postacią stabilizatorów prądu są tzw. źródła prądu. Opierają 
się one zazwyczaj na spostrzeżeniu, że w pewnych układach zawierających wzmac- 
niacze operacyjne o dużym wzmocnieniu prąd w opornikach obwodów sprzężenia 
zwrotnego może praktycznie nie zależeć od ich rezystancji, a jedynie od stabilnych 
napięć odniesienia i innych rezystancji. Przykłady takich sytuacji są zestawione na 
rys. 3-81 [45]. 
W układzie przedstawionym na rys. 3-8la ze wzmacniaczem operacyjnym o po- 
mijalnie małym prądzie wejściowym mamy 
„ (Us loR,)-U. 


I, R, (3-138) 
U, = —k,(U,—4R,) (3-139) 
Podstawiając (3-139) do zależności (3-138) otrzymujemy 
U, 
J, = —— a 
R, + Era 


v Różnica potencjałów punktów A i C jest równa różnicy potencjałów na wejściach wzmacnia- 
cza opsracyjnego o dużym wzmocnieniu, która jest zazwyczaj znikomo mała. 
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: R : 
Jeżeli tylko k, > 1 oraz raj < R,, to wówczas 


(3-140) 


Natomiast w układzie z rys. 3-81b przy dużej impedancji wzmacniacza operacyj- 
nego możemy napisać 


U, —I,R4 
R, 


l, = (3-141) 


NR, 


Rys. 3-81. Przykłady 
prostych źródeł prądu [45] 


oraz 


U, = k,(I,R; —U;) (3-142) 
co podstawione do (3-141) daje 
ko U, 


= R -14 
L= R=DRi=R khha * R, o 


Podobne rozważania przeprowadzone dla układu z rys. 3-81c [45] dają w wyniku 


U — Ua 


I, z R, 


(3-144) 
Widać zatem z zależności (3-140), (3-143) oraz (3-144), że istotnie wartość /, nie 
zależy od rezystancji R,, a tym samym układy z rys. 3-81 realizują źródła prądu. 

Dla uzyskania większej stałości prądu oraz skrócenia czasu reakcji na zaburzenia 
stosuje się — szczególnie w układach pomiarowych — źródła znacznie bardziej 
rozbudowane, o wielu wzmacniaczach operacyjnych oraz z podwójnymi pętlami 
stabilizacji. Przykłady i omówienie takich źródeł prądu — patrz np. [60]-- [62]. 
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3.4.3.3. Stabilizatory napięciowo-prądowe (krzyżowe) 


Omówione poprzednio mechanizmy uzyskiwania stabilizacji napięcia i prądu 
mogą być połączone w jednym stabilizatorze. W szczególności pozwala to na 
uzyskanie charakterystyk stabilizacji pokazanych na rys. 3-82a, z których wynika, 
że kiedy: 

a) Re < R, — występuje stabilizacja napięcia, 

b)0 < R, < R, — występuje stabilizacja prądu. 

Stabilizatory o takich własnościach są nazywane [8] krzyżowymi. Łatwo 
zauważyć, że nie wymagają one, w zasadzie, dodatkowych zabezpieczeń ani przed 
zwarciem, ani rozwarciem wyjścia. Co więcej można powiedzieć, że zabezpieczenia 


Rys. 3-82, Charakterystyka stabilizatora krzyżowego 
(a) i przykłady realizacji takich stabilizatorów 
(b, c) [8] 
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stabilizatorów napięcia przed przeciążeniem prądowym często sprowadzają je do 
stabilizatorów krzyżowych. Przykłady realizacji stabilizatorów krzyżowych PA 
zano na rys. 3-82. 
W stabilizatorze z rys. 3-82b warunki pracy są tak dobrane, że gdy prąd obci 
żenia 

I, < lig R (3-145) 
wówczas potencjał punktu B jest wyższy od potencjału punktu 4, co powoduje, iż 
dioda DI pracuje zaporowo. Równocześnie potencjał punktu C jest nieco niższy 
od potencjału punktu 4, co pociąga za sobą przewodzenie diody D2 i umożliwia 
stabilizację napięcia U, dzięki regulacji tranzystora 77 przez sygnały sterujące 
z wzmacniacza W2”. W miarę przyrostu prądu /, potencjał w punkcie C rośnie 
(ponieważ napięcie U», nieco maleje), natomiast potencjał w punkcie B zaczyna 
maleć. W momencie gdy /, = I,G następuje wprowadzenie diody DZ w stan prze- 
wodzenia, a dalszy wzrost prądu powoduje równocześnie obniżanie potencjału 
punktu 8 i wzrost potencjału punktu C. Następuje zatem coraz głębsze zatykanie 
diody D2 i tranzystor 77 jest wyłącznie sterowany sygnałem z wyjścia wzmac- 
niacza WI. 
Napięcia odniesienia U, i U,, są otrzymywane z pomocniczego zasilacza stabili- 
zowanego (np. niesterowanego, z diodami Zenera) i ewentualnie odpowiednich 
dzielników rezystancyjnych. 
Podobnie przebiega praca stabilizatora krzyżowego, przedstawionego na rys. 
3-82c. W układzie tym punkty pracy są tak dobrane, że przy małych prądach 
I, < ł,G tranzystor Ta jest zatkany”, a aktywnie działa tranzystor Tb. Dzięki 
temu możliwe jest stabilizowanie napięcia U,9. Natomiast przekroczenie gra- 
nicznej wartości /, powoduje takie obniżenie potencjału w punkcie 8 oraz wzrost 
potencjału w punkcie C, że równocześnie zaczyna działać aktywnie tranzystor ła 
i jest zatykany tranzystor 7b. 
W każdym z omówionych stabilizatorów wzrost wzmocnienia wzmacniacza HW 
poprawia stabilizację prądu (dla /, > 7,6), natomiast wzrost wzmocnienia wzmacć- 
niacza W2 poprawia stabilizację napięcia (dla /, < /,G). Ponadto jakość tych sta- 
bilizacji zależy od jakości stabilizacji napięć odniesienia U,, i U,,, a także od sta- 
łości (w funkcji napięć, prądów i temperatury otoczenia) rezystancji Rp, R,, R;. 
[nne rozwiązania stabilizatorów krzyżowych — patrz np. f6], [8], [16], [59]. 


3.4.4. Stabilizatory z regulacją impulsową (kluczowane) 


3.4.4.1. Uwagi ogólne 


Omawiane dotychczas stabilizatory napięcia o działaniu ciągłym nie pozwalają 
w praktyce na uzyskiwanie sprawności maksymalnych przewyższających 40-: 


1 Wartość stabilizowanego napięcia U>9 załeży od U,, oraz R;, R.. Natomiast graniczną war- 
tość prądu 7,6 można zmieniać zarówno zmieniając napięcie U,,, jak też rezystancję R,. 
20 Zwróćmy uwagę na to, że tranzystory 7a, 7b są tu typu p-m-p, podczas kiedy tranzystor 7/ 


jest typu h-p-h. 


60%. W licznych przypadkach tak duże straty energii zasilającej są niedo- 
puszczalne, a rozwiązaniem staje się zastosowanie stabilizatorów kluczowanych. 
Ogólna koncepcja takich stabilizatorów opiera się na spostrzeżeniu, że regulacja 
wartości średniej prądu może zachodzić bezstratnie poprzez odpowiednią regu- 
lację czasu zamknięcia styków klucza. Ilustrację tej metody regulacji przedstawia 
rys. 3-83. 

Jeżeli w obwodzie pokazanym na rys. 3-83a rezystancja klucza z zamkniętymi stykami jest zero- 


wa, oznacza to, że spadek napięcia jest także zerowy i w konsekwencji nie zachodzą straty mocy 
(Uk ix| UAE Gm 0). Podobnie, kiedy konduktancja klucza z otwartymi stykami jest zerowa, wów- 


Rys. 3-83. Obwód z regulacją wartości średniej prądu /, przy użyciu klucza (a) oraz 
ilustracje działania takiej regulacji (b--d) 


czas wartość prądu i, jest zerowa i także nie zachodzą straty mocy (i tui «0 0). Równocześnie 


f, 
wartość średnia prądu /, w obwodzie zależy od stosunku z! może być regulowana, zarówno 


poprzez zmiany częstotliwości kluczowania (tzn. długości okresu 7)-— jak to pokazano na rys. 
3-830 —— jak też szerokości impulsów, £,, zgodnie z rys. 3-83d. 


Regulator pokazany na rys. 3-83 byłby wprawdzie układem o 100% sprawności”, 
ly 


ale poziom tętnień na jego wyjściu byłby bardzo wysoki i zależny od T 


. Z tego 


1 Przykładowo w stabilizatorze szeregowym prądy źródła napięcia odniesienia (np. diody Ze- 
nera) i wzmacniacza sygnału regulującego są zwykle pomijalne wobec prądu /,, co pozwala 
napisać 

AE U30ł5 U20 


Dich Do PUesah 


Uwzględniając, że przy Uomin OTAZ Roma: powinno być Ucern Z 1-2 V, otrzymujemy 
Tmax < 0,4 --0,6 


2) Pod warunkiem, że czas przełączania klucza jest nieskończenie krótki. 
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właśnie powodu układy regulatorów kluczowanych uzupełnia się elementami 
gromadzącymi energię (dławiki i kondensatory), co pozwala w znacznym stopniu 
zmniejszyć wahanie napięcia na wyjściu przy utrzymaniu możliwości regulacji 
wartości średniej. Ażeby regulator tego rodzaju był przydatny do cełów stabili- 
zacji napięcia, musi istnieć możliwość sterowania stanem jego przewodzenia w spo- 
sób zależny od odchylenia wartości średniej napięcia na wyjściu od ustalonego, 
stabilizowanego, poziomu. 

Praktycznie warunek ten spełniają tranzystory bipolarne (ogólniej — elementy 
sterowane dopuszczające zadane: napięcia, prądy i częstotliwość kluczowania, 
a w konsekwencji moc strat) oraz tyrystory. Przy takich realizacjach kluczy ste- 
rowanych pojawiają się wprawdzie pewne straty, jednak mimo to sprawność sta- 
bilizatorów o takiej regulacji może osiągać wartości 90 --95. 


Rys. 3-84. Typowa trajektoria 
punktu pracy w kluczu 
tranzystorowym (a) oraz przebiegi 
prądów tranzystora (b, c) [63] 


Zanim przedstawimy najczęściej stosowane układy stabilizatorów, rozważymy niektóre zagad- 
nienia dotyczące samych kluczy. W przypadku klucza w postaci tranzystora bipolarnego chwilo- 
wy punkt pracy w ogromnej większości przypadków porusza się po trajektorii zbliżonej do po- 
kazanej linią grubą na rys. 3-84a [63]. Wynika stąd, że wprawdzie w stanie „„odcięcia” (punkt 
1 — klucz otwarty) oraz stanie ,„nasycenia” (punkty 3, 4 — klucz zamknięty) moce tracone są 
niewielkie”, ale w okresach przełączania, kiedy tranzystor znajduje się w stanach aktywnych 
(linia I —2—3 oraz 4—5—]I) moce tracone mogą być znaczne. Ażeby zatem zapewnić dobrą 
sprawność stabilizatora kluczowanego, czasy przełączania tranzystora muszą być odpowiednio 
małe. Szybkość przełączania zależy ogólnie od kształtu i amplitudy impulsów sterujących oraz 
od częstotliwościowych własności tranzystora, które można wyrazić w postaci stałej czasowej 


Ba 
ZTfy 


charakteryzującej działanie tranzystora w obszarze aktywnym. Jeżeli na bazę zatkanego tran- 
zystora wprowadzimy prostokątny dodatni impuls prądu bazy o amplitudzie? 


a (3-146) 


1 Ponieważ albo prąd, albo napięcie na tranzystorze mają nieznaczne wartości. O. 
2) Jest to wartość empiryczna, wynikająca ze zmienności fo(/.) w procesie przełączania i zapew- 
niająca pewną jego realizację [63]. 


l 
ls; > (1,41,7)-5— (3-147) 
o 


wówczas zapoczątkuje on przełączanie tranzystora w stan nasycenia (rys. 3-48b) i narastanie 
prądu kolektora, zgodnie z przybliżoną zależnością [63] 


t 
i. Z R: *B | (3-148) 


Po upływie czasu włączenia rw: tranzystor osiąga stan nasycenia przy prądzie kolektora I-m. 
Czas włączenia zależy od „współczynnika forsowania włączenia” s;, zdefiniowanego zależnością 


I 
Z (060,7) (3-149) 
cm 


który wprowadzony do (3-148) pozwala napisać 


S1 
(3-150) 


1— 


Kiedy s: > 1,5%, funkcja wykładnicza (3-148) w okresie włączania może być zastąpiona linią 
prostą, co daje oszacowanie 


T 
yz (3-150) 


Jeżeli wyłączanie tranzystora zapoczątkowuje ujemny prostokątny impuls prądu bazy o ampli- 
tudzie Ig>, wówczas na miarę współczynnika s» uznajemy 
I 
są Z (0,6--0,7) i - 


cM 


(3-151) 


Początkowo w okresie czasu przeciągania t, prąd kolektora jest prawie stały, po czym zaczyna 
maleć zgodnie z przybliżoną zależnością 
ł 


i, © Im tyBolBa)e "8 — Bols (3-152) 
y == 0,6-—0,7 
Z zależności tej [63] otrzymujemy czas wyłączania (rys. 3-84) 
1+52 
tw, £ zgln z (3-153) 
2 


który dla sz ż 0,5 można oszacować z zależności 


TB 
twy © —— (3-153) 


Wpływ zmian „współczynników forsowania” s; i są na przebiegi prądu kolektora, a tym samym 
na czasy przełączania przedstawiają rys. 3-84b i c. 


Jakkolwiek podane zależności mają charakter orientacyjny, to jednak wypływa 
z nich podstawowy wniosek, że niezależnie od amplitudy sterowania dla uzyska- 
nia małych strat energii w okresie przełączania klucza tranzystorowego potrzeba, 


Bo 


l wia Ą a. 
by stała czasowa Tg = 5 Paś możliwie mała”, Natomiast zmniejszenie spraw- 
a 


u Nadmierny wzrost współczynnika s; ponad 2,5 nie jest pożądany, ze wzgłędu na wydłużanie 
czasu wyłączania tranzystora. 

2) Własności kluczy powstałych z tzw. tranzystorów zestawnych lub połączenia równoległego 
kilku tranzystorów — patrz np. [63], str. 35—38. 
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ności stabilizatora z powodu strat zachodzących w tranzystorze przy jego prze- 
łączaniu zależy oczywiście od stosunku czasów przełączania do okresu taktu pracy 
klucza. 

Można ogólnie powiedzieć, że powiększanie częstotliwości kluczowania zmniejsza 
tętnienia oraz poprawia dynamikę stabilizatora i stałość napięcia wyjściowego, 
a ponadto zmniejsza jego ciężar i gabaryty. Równocześnie następuje wzrost strat 
energii w kluczu i zmniejszenie sprawności stabilizatora. Optymalna wartość czę- 
stotliwości kluczowania zależy od jakości użytych tranzystorów i zazwyczaj za- 
wiera się w przedziale 10-40 kHz. 


R Rys. 3-85. Klucz tranzystorowy (a) oraz przebiegi 
U W prądów w takim układzie przy znacznych 
| częstotliwościach kluczowania (b) [80] 


tu. 


Dla dopełnienia obrazu pracy klucza przy dużych częstotliwościach kluczowania 
zauważmy jeszcze, że w tych warunkach wzrasta znaczenie gromadzenia ładunku 
w tranzystorze i diodzie. W rezultacie przy pracy klucza tranzystorowego w ukła- 
dzie z rys. 3-85a otrzymuje się przebiegi prądów jak na rys. 3-85b [80]. Jeżeli 
w chwili ż, prąd bazy tranzystora 7k zaczyna maleć, to w okresie £, — £, tranzystor 
znajduje się jeszcze w stanie nasycenia i następuje proces odprowadzania ładunku 
nadmiarowych nośników z bazy. W chwili f, tranzystor wychodzi ze stanu nasy- 
cenia, co zapoczątkowuje zmniejszanie się prądu kolektora i, przy równoczesnym 
wzroście prądu diody komutującej i„. Tranzystor osiąga stan zatkania (i, = 0) 
w chwili 4, natomiast dioda D w okresie tym umożliwia przepływ prądu, prze- 
noszącego energię zgromadzoną w dławiku do obciążenia. Jeżeli w chwili żą do 


bazy tranzystora zostanie doprowadzony impuls przełączający klucz 7k, wówczas 
rozpoczyna się wzrost prądu kolektora i zmniejszanie prądu diody. Zauważmy, 
że w okresie tym tranzystor pracuje na znikomo małą rezystancję jeszcze przewo- 
dzącej diody D, a więc narastanie prądu przebiega gwałtownie pod wpływem 
nieomal pełnego napięcia wejściowego U;,, przyłożonego między kolektor i emi- 
ter. Równocześnie następuje szybkie wyprowadzanie nadmiarowych nośników 
z obszaru półprzewodnika przewodzącej diody, które kończy się w chwili żs. Od- 
tąd, aż do chwili £ę zapoczątkowującej wyłączanie klucza i powtórny cykl pracy, 
narastają prądy i, ii,, a prąd diody komutującej D jest praktycznie zerowy. 
Przedstawiony tu skrótowo opis cyklu pracy tranzystora kluczującego Tk rzutuje 
na bilans energetyczny strat w stabilizatorze*” i jest jednym z elementów wyboru 
optymalnej częstotliwości kluczowania. 


Rys. 3-86. Przykłady układów do wyłączania 
tyrystorów w stabilizatorach kluczowanych [48] 


Podobne rozważania można także przeprowadzić w przypadku kluczy ty- 
rystorowych. Nowym natomiast elementem w takim przypadku staje się 
zagadnienie wyłączania tyrystora. Przypomnijmy, że w normalnych (tzn. nie wy- 
łączalnych — patrz rys. 3-31) tyrystorach wyłączanie następuje poprzez zmianę 
polaryzacji napięcia między anodą i katodą. W stabilizatorach kluczowanych po- 
laryzacja napięcia wejściowego U;, jest oczywiście stała. Z, tego względu zachodzi 
konieczność wytworzenia co najmniej krótkotrwałego impulsu zmieniającego po- 
laryzację napięcia anoda-katoda tyrystora. Realizacje tego zadania mają najczęś- 
ściej postać pokazaną na rys. 3-86. 

W najprostszym przypadku, pokazanym na rys. 3-86a [48], w okresie przewodzenia 
tyrystora roboczego Ty/ tyrystor komutacyjny Ty2 jest wyłączony i kondensator 
C ładuje się poprzez opornik r praktycznie do napięcia U;9. Przełączenie tyrystora 
komutacyjnego 7Ty2 do stanu przewodzenia powoduje krótkotrwałe (prawie) rów- 


u Szczegółowe rozważania analityczne na ten temat — patrz np. [80], str. 115—124. 
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noległe dołączenie tego naładowanego kondensatora C do Tyl z polaryzacją ujem- 
ną na anodzie. Powoduje to wyłączenie tyrystora Tyl i ładowanie kondensatora 
C poprzez R, i Ty2 z polaryzacją pokazaną w nawiasach. Teraz podanie na bramkę 
tyrystora Tyl impulsu przełączającego spowoduje dokładnie analogiczne wyłą- 
czenie tyrystora komutacyjnego Ty2. Zwróćmy uwagę, że stała czasowa R,C 
musi być tutaj dostateczna, aby tyrystor zdążył się wyłączyć przed zmianą pola- 
ryzacji napięcia na kondensatorze. Układ przedstawiony na rys. 3-86b działa 
w ten sposób, że włączenie tyrystora Ty2 powoduje ładowanie kondensatora C 
przez rezystancję R, do napięcia praktycznie U;g. Po naładowaniu tego konden- 
satora przełączenie tyrystora roboczego Tyl w stan przewodzenia spowoduje, 
zgodnie z mechanizmem omówionym poprzednio, wyłączenie tyrystora 7y2. Rów- 
nocześnie kondensator C zacznie się rozładowywać poprzez dławik Dł i diodę D 
(w obwodzie oznaczonym grubą linią), przekazując swoją energię do pola mag- 
netycznego dławika. Napięcie w kondensatorze spadnie w tym procesie do zera, 
a następnie zacznie się ładowanie z przeciwną polaryzacją jako skutek oscylacyj- 
nego rozładowania energii pola magnetycznego. Przy niewielkiej stratności dła- 
wika kondensator zostanie naładowany ponownie prawie do napięcia U9, tylko 
z przeciwną polaryzacją. Ten ładunek na kondensatorze zostanie :jednak utrzy- 
many (tzn. nastąpi przerwanie oscylacji) dzięki obecności diody D, uniemożli- 
wiającej przepływ prądu o przeciwnym kierunku. Ten stan ulegnie zmianie do- 
piero w wyniku przełączenia tyrystora komutacyjnego 7y2 do stanu przewodzenia, 
co spowoduje wyłączenie tyrystora Ty] i zapoczątkowanie analogicznego cyklu. 
Układ z rys. 3-86c różni się od układu z rys. 3-86b jedynie tym, że zastosowanie 
dławika z odczepem pozwala na zwrotne naładowanie kondensatora C (z polary- 
zacjami podanymi w nawiasach) do napięcia przekraczającego U;g, Co oznacza 
wzrost zgromadzonej energii i zapewnia wyłączenie tyrystora roboczego Tyl, 
szczególnie przy większych prądach obciążenia. 

Odmiennie natomiast działa układ przedstawiony na rys. 3-86d i nazywany ukła- 
dem Morgana [74]. Gdy tyrystor Ty/ jest wyłączony, kondensator C ładuje się do 
napięcia U,,. Włączenie tyrystora powoduje dołączenie tak naładowanego kon- 
densatora do części z, uzwojenia dławika i powstanie w jego rdzeniu strumienia 
magnetycznego. Wzrost prądu rozładowującego kondensator powoduje nasyce- 
nie rdzenia ferromagnetycznego i w konsekwencji spadek indukcyjności dławika 
prawie do zera [48]. Równocześnie wzrasta prąd obciążenia płynący przez pozo- 
stałą część (z;) uzwojenia dławika, co wywołuje w rdzeniu dławika narastanie do- 
datkowego strumienia magnetycznego o przeciwnym kierunku. Zmiany tego stru- 
mienia powodują zaindukowanie w części z, SEM indukcji o polaryzacji pokazanej 
na rys. 3-86d w nawiasach. Ta SEM z kolei wywołuje prąd ładujący kondensator 
z przeciwną do pierwotnej polaryzacją (podaną w nawiasach). Narastający prąd 
obciążenia znowu wprowadza rdzeń dławika w stan nasycenia i zmniejsza jego 
indukcyjność do zera. Powoduje to w konsekwencji przyłożenie całego napięcia 
kondensatora C (o zmienionej polaryzacji) do tyrystora i w rezultacie jego wyłą- 
czenie. Ten stan wyłączenia tyrystora będzie trwać do momentu wprowadzenia 
na jego bramkę odpowiedniego impulsu wyzwalającego, zapoczątkowującego 


nowy cykl pracy. Moment wyłączenia w układzie Morgana może być także regu- 
lowany w drodze sterowania tranzystora komutującego, dołączonego równolegle 
do kondensatora C [48]. 

Istnieją także inne układy Morgana [75] (z ładowaniem kondensatora przez ob- 
ciążenie), a także wiele ulepszonych wersji układów wyłączających tyrystor robo- 
czy, stosujących: tyrystory komutacyjne, oscylacyjne rozładowanie kondensatorów, 
dławiki nasycane itp. — patrz np. [72], str. 9—17. Ogólnie można jednak powie- 
dzieć, że konieczność realizacji obwodów wyłączania tyrystora wprowadza kom- 
plikację struktury stabilizatora kluczowanego i jakkolwiek klucze tyrystorowe 
pozwalają osiągać większe sprawności, to stosujemy je w praktyce wyłącznie przy 
stosunkowo dużych mocach”. 


3.4.4.2. Przegląd podstawowych układów stabilizatorów 
kluczowanych 


W literaturze, np. [6], [36], [48], [57], [63]-- [77], są opisywane dziesiątki różno- 
rodnych rozwiązań układowych kluczowanych stabilizatorów napięcia. Układy 
najczęściej stosowane dadzą się jednak sprowadzić do trzech grup, a mianowicie: 
a) ze sterowaniem podstawą impulsów przełączających, 

b) z modulatorami progowymi (wykorzystującymi histerezę przerzutników), 

c) z modulatorem szerokości impulsów sterujących. 

Niektórym nowym koncepcjom, wykraczającym poza wymienione tu zasady dzia- 
łania, poświęcimy uwagę w kolejnym p. 3.4.4.3. 

Omawiając rozwiązania układowe stabilizatorów będziemy przyjmować tranzy- 
storową realizację klucza. W każdym z omawianych układów możliwe jest także 
zastosowanie klucza tyrystorowego, po uwzględnieniu modyfikacji układowych 
związanych z obwodem wyłączania tyrystora. 

Stabilizatory kluczowane ze sterowaniem podstawą impulsów 
przełączających należą do najprostszych układów tej grupy. Przykład 
szczegółowy realizacji takiego stabilizatora pokazano na rys. 3-87a. Tranzystor 
T2 z diodą Zenera DZ tworzą omówiony przy stabilizatorach o działaniu ciągłym 
układ porównania i wzmocnienia sygnału sterującego. W szczególności, kiedy 
napięcie wyjściowe U, wzrasta, działanie tego układu powoduje zmniejszenie 
potencjału punktu P. Ponieważ napięcie ucz na przewodzącym kluczu tranzysto- 
rowym 77 nieznacznie zależy od wartości prądu, oznacza to zmniejszenie wartości 
„napięcia podstawy” U, do wartości U/,, jak to pokazano na rys. 3-87b. Impulsy 
przełączające e(t) wprowadzane na bazę tranzystora TI mają w najprostszym 
przypadku postać ciągu półsinusoid (ukształtowanego diodami z napięcia sieci 
50 Hz) i wraz z „„napięciem podstawy” U, tworzą napięcie uepir1). Przy takim 
sterowaniu klucza tranzystor 77 jest wprowadzany w stan nasycenia (zamknięcie 
klucza) w okresach odwrotnie proporcjonalnych do wartości U„. W rozważanym 
przypadku wzrostu napięcia U,9 czas przewodzenia £, zmałeje z wartości ły, do 


v Innymi powodami są: stosunkowo wysoka cena tyrystorów (także komutacyjnych) i ogra- 
niczona częstotliwość kluczowania, związana z ich inercją. 
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wartości £;ą (rys. 3-87b), co oznacza, że zachodzi działanie stabilizujące. Wadą 
omówionego stabilizatora jest długotrwałe przechodzenie tranzystora 77 z jednego 
stanu w drugi (patrz p. 3.4.4.1) oraz mała i nieregulowana częstotliwość kluczo- 
wania (100 Hz), co powoduje wzrost tętnień i powiększa wymiary dławika oraz 
kondensatora. Dla ograniczenia pierwszej z tych wad stosuje się czasami inną 
postać impulsów przełączających e(t), najczęściej typu pokazanego na rys. 3-87c. 


Rys. 3-87. Przykład 
stabilizatora 
kluczowanego ze 
sterowaniem 
podstawą impulsów 
przełączających (a) 
[57] oraz ilustracja 
jego działania (b, c) 


Dławik i kondensator magazynują energię dostarczoną w okresie zamknięcia 
klucza i tym samym przyczyniają się do zredukowania poziomu tętnień na wyjściu. 
Natomiast dioda D ma za zadanie umożliwić ciągły przepływ prądu w dławiku 
(w okresach rozwarcia klucza tranzystorowego), co nie tylko zmniejsza tętnienie, 
ale także zabezpiecza tranzystor kluczujący T/ przed przebiciem napięciami SEM 
samoindukcji dławika. 

Ogólnie można powiedzieć, że zaletami takich stabilizatorów są: prostota reali- 
zacji i związana z nią duża niezawodność działania, wadami natomiast: względnie 
mała sprawność (długie przełączanie) i wysoki poziom tętnień (mała częstotliwość 
kluczowania). 

Stabilizatory kluczowane zmodulatorami progowymi 
mają postać pokazaną na rys. 3-88a. Zasadniczym podzespołem jest tutaj układ 
nazwany modulatorem progowym, a stanowiący w istocie przerzutnik bistabilny. 
Odznacza się on występowaniem dwu stabilnych poziomów wyjściowych 
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Rys. 3-88. Stabilizatory kluczowane 
z modulatorami progowymi i ich 
przykładowe przebiegi napięć oraz prądów 


(Up, ;, UB2), zależnych w sposób zilustrowany rys. 3-88b od napięcia sterującego u,. 
Sygnał u,, sterujący takim modulatorem, jest otrzymywany na drodze porównania 
napięcia wyjściowego u» z napięciem odniesienia U, i odpowiedniego wzmocnie- 
nia. Jeżeli wyjściowe napięcie u, (t), w wyniku rozładowywania kondensatora C 
poprzez R, przy otwartym kluczu 77, osiąga w punkcie P, dolny poziom gra- 
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niczny, następuje przełączenie przerzutnika w stan przeciwny (wysoki), przy któ- 
rym napięcie uę,r1, Zapewnia wejście klucza w stan nasycenia. Rozpoczyna się 
teraz wzrost prądu i,(t) w dławiku i dostarczanie energii ze źródła U,,. Narasta- 
jący prąd iz(t) powoduje doładowywanie kondensatora C i wzrost napięcia u,(t). 
W pewnej chwili — w punkcie P, — napięcie osiąga górny poziom graniczny, 
a związany z nim sygnał sterujący przełącza modulator (przerzutnik) w stan prze- 
ciwny (niski). W rezultacie następuje wyłączenie klucza T'/, a ciągłość prądu w dła- 
wiku zapewnia teraz dioda D*). 
Zauważmy, że długość okresu takiego cyklu zależy od szybkości rozładowywania 
kondensatora C (tzn. rezystancji R,), a także od szerokości „pętli histerezy”” prze* 
rzutnika (tzn. wartości AUp = U4,— U4,). Zależność ta jest zilustrowana rys. 
3-88d. Można także pokazać, że jest ona również uzależniona od wartości induk- 
cyjności dławika L i pojemności kondensatora C (odwrotnie proporcjonalnie do 
pierwiastka z ich iloczynu) [6], [12], [57], [69]. Stabilizatory takie są czasami na- 
zywane układami ze zmienną częstotliwością kluczowania 
2]. 
Przykłady konkretnych realizacji przedstawiają rys. 3-88e i f. W obu przypadkach 
zastosowano — występujący zresztą w praktyce najczęściej — przerzutnik asy- 
metryczny Schmitta. W układzie z rys. 3-88e stan przerzutnika zależy od napięcia 
Uy(r3y, które wynosi w przybliżeniu 

wóz 20 

R, + R; 

Przy znanych napięciach przełączania U4,, U4> (rys. 3-88b) można określić pro- 
gowe poziomy napięcia wyjściowego ug i uzg z zależności 


(3-154) 
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które obrazują związek pulsacji napięcia wyjściowego u,(t) z szerokością „pętli 
histerezy”. Szczegółowe rozważanie na temat działania samego przerzutnika, 
możliwości regulacji szerokości „pętli histerezy”” itp. — patrz np. [34], [78]. Na- 
leży zwrócić uwagę jedynie na to, że zastosowanie w omawianym przerzutniku 
kondensatora C, prowadzi do powiększenia szybkości przełączania przerzutni- 
ka — a tym samym i klucza 7/ — a więc służy poprawieniu sprawności stabiliza- 
tora. Układ przedstawiony na rys. 3-88f działa analogicznie, a różni się jedynie 
zastosowaniem wzmacniacza sygnału regulującego z tranzystorem 74, dzięki cze- 
mu odległość poziomów progowych u,4—u>4 napięcia wyjściowego (przy zada- 
nych napięciach Uy,, U42) może być zmniejszona. 

Należy zwrócić uwagę na niebezpieczeństwo zaburzenia stabilizacji, związane 


W stabilizatorze takim mamy do czynienia z okresowo powtarzającym się przekazywaniem 
energii z kondensatora do dławika i odwrotnie, a dopływ energii poprzez klucz 7/ kompensuje 
ubytki związane z obciążeniem rezystancją RQ». 


z ewentualną rozbudową takich wzmacniaczy, a wynikające z dużych opóźnień, 
jakie występują w pętli regulacji wskutek inercyjności dławika i wyjściowego kon- 
densatora. Na marginesie należy dodać, że ta inercyjność układu prowadzi do 
złożonych i zwykle niekorzystnych stanów przejściowych w stabilizatorze przy 
np. nagłej zmianie prądu obciążenia”. 
Można pokazać [57), że reakcja stabilizatora na zmiany napięcia wejściowego oraz 
obciążenia jest korzystniejsza przy stosunkowo małych indukcyjnościach dławika 
L, jednakże wymaga to powiększania pojemności C. Pewnym kompromisem są 
indukcyjności rzędu kilku do kilkadziesiąt mH i pojemności w granicach kilka- 
dziesiąt do kilkuset „F — jakie najczęściej są stosowane. 
Właściwy wybór rodzaju i pojemności kondensatora jest przy tym złożonym prob- 
łemem, który musi rozwiązać konstruktor takiego stabilizatora. Wynika to z tego, 
że kondensator taki musi przepuszczać duże impulsy prądu o widmie sięgającym 
często znacznych częstotliwości. Na ogół nie mogą być tutaj stosowane konden- 
satory elektrolityczne, ponieważ ich stratność jest w tych warunkach zbyt duża 
i może powodować niedopuszczalne grzanie i przez to pogarszać niezawodność 
stabilizatora. 
Omówienie trzeciej grupy stabilizatorów kluczowanych rozpoczniemy od krót- 
kiego przedstawienia działania przerzutników astabilnych (multiwibratorów), któ- 
re znajdują w nich powszechne zastosowanie. 
Zaczniemy od układu podstawowego takiego multiwibratora?”, jaki jest pokazany na rys. 3-89a. 
Rozpocznijmy omawianie cyklu pracy w chwili początkującej przewodzenie tranzystora 7/ [48], 
Poprzedza ją okres, w którym tranzystor 72 przewodził (klucz 72 zamknięty), co spowodowało 
naładowanie kondensatora C, prawie do napięcia E z polaryzacjami pokazanymi w nawiasach. 
Wejście tranzystora TI w stan przewodzenia (zamknięcie klucza 77) spowoduje dołączenie tak 
naładowanego kondensatora C; między bazę i emiter T2, prowadzące do gwałtownego zatkania 
tego tranzystora. Zaczyna się w tym momencie ładowanie kondensatora C> prądem bazy 71 
i rozładowanie kondensatora C4 ze stałą czasową 1, % C, R». Łatwo zauważyć, że w chwili po- 
czątkowej na rezystancję R, działa napięcie sumaryczne Uc, + E zbliżone do 2E, co powoduje, 
iż napięcie ep, r2) — W przybliżeniu równe napięciu na rozładowywanym kondensatorze C; — 
będzie 
RER: gzebz 

ludaycsi2Ee © Pespz p ka s 3-157) 
Rozładowywanie zakończy się w momencie, gdy ue„(r2) Osiągnie wartość zerową, a więc po upły- 
wie czasu 


M = C; R» E In2 a 0,7 [87 R, (3-158) 


będącego czasem otwarcia klucza 72. 

Z kolei napięcie naładowanego kondensatora C> poprzez zamykany klucz 72 zostanie wprowa- 
dzone między bazę i emiter 71, powodując gwałtowne zatkanie tego tranzystora. 

Z symetrii układu wynika natychmiast, że z kolei tranzystor ten powróci do stanu przewodzenia 
po upływie czasu 


lą = C, Ra In 2 Z 0,7 C„R3 (3-159) 


') Jeżeli czas reagowania stabilizatorów o działaniu ciągłym jest zwykle mniejszy od 50 us, to 
czas reagowania, tzn. powrotu do normalnego poziomu U>e, stabilizatorów kluczowanych 
osiąga wartości sięgające nawet 50--200 ms. 

*» Dokładniejsza analiza — patrz np. [34], [78], [79]. 
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Rys. 3-89. 
Przykładowe 
przerzutniki 
astabilne 

04  -09 0 +02 +04 Y (multiwibratory) [65 


Oznacza to, że czas trwania cykłu pracy multiwibratora wynosi szacunkowo 
T == rtt Z 0,7(C; R; +© R:) (3-160) 


Zależności (3-158) i (3-159) można wypowiedzieć także w ten sposób, że czas ot- 
warcia klucza (zatkanie tranzystora) 7/ jest tym dłuższy, im prąd rozładowu- 
jący kondensator C, (płynący przez opornik Rz) jest mniejszy i odpowiednio dla 
tranzystora T2 — im mniejszy jest prąd rozładowujący kondensator C, (płynący 
przez opornik R). 

Jeżeli następnie zamiast oporników R, R; do multiwibratora zostaną wprowa- 
dzone tranzystory rozładowujące T3, T4 — jak na rys. 3-89b, wówczas ich stan 
przewodzenia będzie oddziaływać bezpośrednio na szerokość impulsów prądu 
kolektora tranzystorów 77 i T2. W układach tego rodzaju stosuje się oporniki Rz 
o dużej rezystancji, co powoduje [1], że praktycznie suma prądów igcqa; + ipcra) 


będzie stała. Jeżeli zatem w układzie z rys. 3-88b wzrośnie napięcie U, to wzrośnie 
także potencjał bazy tranzystora T4 (punktu P), co w typie .p-n-p spowoduje 
zmniejszenie prądu i, (i wzrost prądu is). Tym samym czas rozładowania konden- 
satora C,, a więc i czas zatkania tranzystora T;y wzrosną. Równocześnie wzrost 
prądu i; spowoduje przyspieszenie rozładowywania kondensatora C, i skrócenie 
czasu zatkania tranzystora T2. W tych warunkach napięcie Uęg z kolektora 72 
staje się przydatne do wyzwalania szeregowego klucza w stabilizatorze, ponieważ 
wzrostowi napięcia wyjściowego U, pozwala przyporządkować skrócony czas 
jego zamknięcia. 

W układzie pokazanym na rys. 3-89c sytuacja jest analogiczna. Tutaj przyrost 
napięcia U w całości (dzięki małej rezystancji diody Zenera DZ) zostanie przenie- 
siony na bazę T3, powodując zmniejszenie prądu i; i (wobec i;-Hią = const) 
wzrost wartości prądu ią. Spowoduje to przyspieszenie rozładowania kondensa- 
tora C, i skrócenie czasu zatkania tranzystora TI. W tej sytuacji napięcie z kolek- 
tora tego tranzystora stało się przydatne do wyzwalania szeregowego klucza 
w stabilizatorze napięcia. 

W przypadku stabilizatora napięcia ujemnego odpowiednikiem układu z rys. 3-89b 
staje się układ pokazany na rys. 3-89d. 

Należy podkreślić, że wskutek nieliniowości charakterystyk tranzystorów szero- 
kość impulsów na wyjściu takiego przerzutnika nie jest liniowo uzależniona od 
przyrostu potencjału bazy (np. Aug4) — co ilustruje rys. 3-89e [65]. Jest to właści- 
wość, która wprawdzie nie zmienia samej zasady stabilizacji, ale istotnie kompli- 
kuje analizę dynamicznych własności takich stabilizatorów. Przerzutniki takie są 
bowiem stosowane jako modulatory szerokości impulsów sterujących kluczami 
w stabilizatorach o układzie pokazanym na rys. 3-90a'”. Wykorzystywana jest tutaj 
regulacja wartości średniej prądu poprzez zmianę czasu ż, impulsów (tzn. współ- 
czynnika wypełnienia) — przedstawiona wcześniej na rys. 3-83d. Wzrost napięcia 
wyjściowego U,, powinien więc w takim stabilizatorze wywoływać skrócenie czasu 
zamknięcia kłucza (przewodzenia tranzystora Tk), a więc zmniejszanie ilości 
energii doprowadzanej ze źródła zasilającego U, do układu: dławik, kondensa- 
tor, rezystancja R,. Jeżeli te zmiany napięcia U» są wynikiem wahań rezystancji 
R», to jakościowy charakter zmian zachodzących wówczas w prądzie dławika iz 
takiego stabilizatora jest pokazany na rys. 3-90b”). 

Współczynnik stabilizacji G, oraz rezystancja wyjściowa stabilizatora R„ są tym 
korzystniejsze, im większa jest wrażliwość czasu otwarcia klucza Tk na zmiany 
napięcia U9. Mając na uwadze rys. 3-89e, łatwo zauważyć, że można ją kształ- 
tować włączając do pętli regulacji wzmacniacz sygnału regulującego W w sposób 
pokazany na rys. 3-90a. 

Znaczne przesunięcia fazowe występujące wskutek bezwładności zespołu: klucz — 
dławik — kondensator, a także złożone transformacje widma, jakie zachodzą 


» Przy dostosowaniu rodzaju wyjścia z przerzutnika do rodzaju klucza (szeregowy czy równo- 
legły — patrz p. 3.4.4.3) można je stosować we wszystkich stabilizatorach kluczowanych. 

2) Rysunek 3-89b ma charakter orientacyjny, ponieważ w rzeczywistości zmiany rezystancji R» 
spowodują także pswną zmianę cząsu trwania cyklu pracy tranzystora 7 [6]. 
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przy kluczowaniu, powodują, iż wprowadzenie takiego wzmacniacza o znacznym 
wzmocnieniu zmusza do złożonej analizy warunków stabilności. Ta właśnie oko- 
liczność uzasadnia to, że spotykane w praktyce stabilizatory tej grupy nie mają 
zazwyczaj takiego wzmacniacza, a w konsekwencji ich współczynniki stabilizacji. 
G,„ są stosunkowo niewielkie i zawarte w przedziale 30-- 100. Szczegółową struk- 
turę spotykaną najczęściej w takich układach, pokazano na rys. 3-90c. Zastoso- 
wany tu modulator jest identyczny z pokazanym na rys. 3-89c i działa w omó- 
wiony poprzednio sposób: 


Rys. 3-90. Stabilizatory 
kluczowane z modulacją 
szerokości impułsów 


Jeżeli poziom energetyczny sygnałów wyjściowych z modułatora jest niewystarczający do pew- 
nego przełączania tranzystora kluczowanego 7k, wówczas stosuje się zestawne tranzystory klu- 
czowane”” lub włącza pomiędzy modulator i ten tranzystor (ewentualnie tyrystor) odpowiedni 
wzmacniacz impułsowy. 

Innym problemem układowym jest tutaj poprawienie kształtu impulsów przełączających klucz 
Tk, dzięki czemu następuje skrócenie czasu przełączania i w konsekwencji powiększenie spraw- 
ności stabilizatora (patrz p. 3.4.4.1). Rozwiązuje się ten problem wprowadzając do przerzutnika 
dodatkowe diody (patrz np. [6], str. 415 lub [34], str. 269—271). 

Wreszcie istotną sprawą jest minimalizacja dryftów temperaturowych. Dotyczy ona zwłaszcza 
źródła napięcia odniesienia U, oraz przerzutnika, gdzie czas impulsów wyjściowych może ulegać 
zmianom przy wahaniach temperatury. Ażeby te zmiany sprowadzić do dopuszczalnego pozio- 
mu, stosuje się w przerzutnikach różnorodne układy kompensacji temperaturowej z diodami 
spolaryzowanymi zaporowo, diodami Zenera, termistorami itp. Bardziej szczegółowe omówie- 
nie tego zagadnienia — patrz np. [34], str. 263—265. 


DW zestawach takich zachodzi konieczność zapewnienia równoczesności włączenia i wyłącze- 
nia tranzystorów składowych, co wymaga wprowadzenia dodatkowych oporników (powiększa- 
jących straty) i diod. Patrz np. [63], str. 35—36. 


Jeżeli w czasie pracy stabilizatora występują znaczniejsze zmiany obciążenia R, 
lub duże wahania napięcia wejściowego U+9, wówczas „,średnie rezystancje”” tran- 
zystorów rozładowujących T3i T4 w modulatorach (przerzutnikach), pokaza- 
nych na rys. 3-89 i 3-90, ulegają także znacznym zmianom”. Przypominając wzór 
(3-160) łatwo stwierdzić, że długość cyklu 7 będzie także ulegać pewnym zmianom 
[6], [12]. Powoduje to w konsekwencii znaczne wahania amplitudy tętnień na 
wyjściu stabilizatora. 

Z tego względu jako modulatory są czasami stosowane [6] przerzutniki 
monostabilne, sterowane z niezależnych generatorów o stałej częstotli- 
wości, a wytwarzające na wyjściu impulsy o szerokości uzależnionej od wartości 
napięcia wyjściowego U,, ale stałej długości cyklu 7. 

Wybór optymalnych parametrów stabilizatora jest zadaniem złożonym. Upro- 
szczone analizy [48], [63] prowadzą do wniosków, że warunkiem ciągłego prze- 
pływu prądu i, w dławiku jest spełnienie nierówności 


L> Feta | e 3-161) 


; 1 NPRE ć 
gdzie /, = TO” częstotliwość kluczowania. 


Stosowanie jednak zbyt dużych indukcyjności Ł pogarsza stany przejściowe, 
zmniejszając zwłaszcza szybkość dostosowywania się układu do zmienionych wa- 
runków. Jeżeli maksymalne odchylenie napięcia wyjściowego u,(t) od wartości 
średniej U;, oznaczymy przez AU,9, wówczas za miarę tętnień na wyjściu?” moż- 
na uznać wartość o[48] 


AU>o Sa i Uzo o 

SD -100% = T6FŻLC (ce). 100% (3-162) 
Gdyby poziom tętnień o był jedynym zasadniczym parametrem stabilizatora, 
wówczas —— jak widać z tej zależności — korzystne byłoby maksymalne powięk- 
szanie częstotliwości kluczowania //. 

Wybór indukcyjności Z i pojemności C€ wpływa również na wartość mocy wydzie- 
lanej zarówno w tranzystorze kluczowanym Tk, jak też w diodzie komutacyjnej D. 
Wynika to ogólnie z tego, że zmiana tych parametrów oddziałuje na przebiegi 
prądów i napięć, a te określają zmiany mocy chwiłowych i uśrednionych za okres 
cyklu pracy. Jeżeli przepływ prądu w dławiku jest ciągły, tzn. zachodzi nierówność 
(3-161), wówczas przybliżona analiza tych zależności prowadzi do wyników po- 
kazanych na rys. 3-91 [36]. Na rysunku tym parametr ć jest określony stosunkiem 
okresu komutacji 7 do zastępczej stałej czasowej zgodnie z definicją 


U Skokowe zmiany U;9i Ro prowadzą również do złożonych procesów przejściowych. Ana- 
liza takich stanów — patrz np. [72], [64], [67], [81]. 

2) Jeżeli poziom tętnień na wyjściu stabilizatora musi mieć szczególnie małą wartość, wówczas 
pomiędzy kondensator C a rezystancję obciążenia włącza się filtry (nawet wieloogniwowe lub 
aktywne, tranzystorowe) — patrz p. 3.3, lub pomocnicze stabilizatory o działaniu ciągłym — 
patrz p. 3.4.3.1 oraz 3.4.4.3. W każdym przypadku następuje wtedy wyraźne zmniejszenie spraw- 
ności całego stabilizatora. 
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gdzie: 


T T 
ONE 
Tk Le 


L,=L(fl-o)xL 


Xe _ 1 : 
> © a 4n7fELC 


X = 


1 . , » 
fk = G częstotliwość kluczowania. 


(3-163) 


Należy zwrócić uwagę, że we wszystkich przypadkach moce tracone ulegają 
zmniejszeniu, gdy wartość parametru € maleje (tzn. Ł rośnie, a R, maleje). Na 
rysunku 3-91 pokazano zależności średnich mocy, traconych w okresie jednego 


cyklu (energie strat w cyklu) od wartości $ oraz stosunku 


Uio 


Uzo. 


Powiększając 


częstotliwość kluczowania /, zwiększamy liczbę takich cykli w jednostce czasu, 


Pęr+D) 
F t(7+D)min 


Rys. 3-91. Zależność 
mocy traconych 
w tranzystorze klu- 
czowanym i diodzie 
komutacyjnej od 


Ę oraz wartości 
20 

parametru a [36] 

P+4Tn — moc tracona 

w tranzystorze w stanie 

nasycenia (zamknięcie 

klucza), Pip — moc 

tracona w diodzie 

komutacyjnej, 

Pr(T +b) — moc tracona 

łącznie w przewodzących: 

tranzystorze i diodzie, 

Ptpr — moc tracona 

w tranzystorze w czasie 

przełączeń 


a więc przy stałej wartości współczynnika $ energię traconą w stabilizatorze. Gdy- 
by przy zmianach /4 utrzymywać wartości Ł i C stałe, wówczas np. dwukrotnemu 


wzrostowi n(e = zę odpowiada mniej niż dwukrotny spadek średnich mocy 


traconych w okresie jednego cyklu (rys. 3-91a--d), a więc iloczyn liczby cykli 
i energii traconej w jednym cyklu wzrasta. 

Wyniki analizy strat mocy w tranzystorze i diodzie komutacyjnej, zilustrowane 
rys. 3-91, a także zależność (3-162), określająca poziom tętnień, wskazują na celo- 
wość maksymalnego — ale dopuszczalnego — zmniejszania napięcia U;ę. Ana- 


Uio . . 
10. jest zadaniem 


lityczne wyznaczenie dopuszczalnej, minimalnej wartości 
20 


złożonym, wymagającym uwzględnienia możliwych przyrostów: AU;9, AR, A, 
a także charakterystyki regulacyjnej modulatora (zakres tymin — £ymax), ZAZWYCZAJ 
zbliżonej do pokazanej na rys. 3-89e. Przykład takiej, uproszczonej zresztą, ana- 
lizy można znaleźć np. w [48], str. 93—96. Analizę dokładniejszą przeprowadza 
się stosując maszyny liczące i odpowiednie programy [36], [66], [67]. Najczęściej 


stosunek napięć h4 = 2--3, jeżeli zmiany AU; wynikają z wahania napięcia 
20 


sieci energetycznej, a obciążenie stabilizatora R, podlega ograniczonym 
zmianom. 

Dla rozszerzenia zakresu zastosowań stabilizatorów z kluczem szeregowym stosuje 
się czasami układy z dławikiem pełniącym funkcję autotransformatora, pokazane 
na rys. 3-92. Zakładając, że klucz Tk jest idealny, transformacja napięć w dławiku 
zachodzi w stosunku przekładni zwojowej (indukcyjność rozproszenia i rezystancje 
strat pomijalne), oraz że wahania napięcia wą(t) są nieznaczne, można w przy- 
bliżeniu przyjąć 


u>(t) © Uzo 


i przeprowadzić prostą analizę działania takich układów [63]. Mianowicie, przy 
zamkniętym kluczu do indukcyjności Z jest przyłożone napięcie 
do 
Nr = U10 —U0 = Śl (3-164) 
gdzie © — strumień magnetyczny w rdzeniu dławika. W okresie zamknięcia klucza 
strumień ten narasta prawie liniowo, tzn. 


db 6 0,—%, 
© (3-165) 
co pozwala napisać 
d,-0 
U46= U, U z 3 (3-164') 


ty 


W okresie gdy klucz 7k jest otwarty, energia zgromadzona w dławiku powoduje 
przepływ prądu przez diodę D i uzwojenie dławika o indukcyjności Ł, i z, zwo- 
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jach. Pomijając spadek napięcia na przewodzącej diodzie dla tego okresu można 


napisać 


do 
U0 = nić barym 


dź 


(3-166) 


lub — zakładając, że w tym przedziale czasu o długości T— £, strumień maleje 


liniowo, tzn. 


CZAKRY 
dł © Tt, 


ly małe 


dy 
L,lj-duze 
ły "duże 
£ 
; a= aa „AE 


Rys. 3-92. Obwody energetyczne stabilizatorów kluczowanych z dławikami 
autotransformującymi (a,, b;) oraz jakościowy charakter przebiegów prądów i napięć 
w takich układach [63] 

Uwaga: Wahania napięcia v(t) ze względów graficznych przesadnie duże, jednak zgodne z rzeczywistymi 
pod wzgłędem charakteru zmian 


(3-167) 


analogicznie do (3-164) 


U» TĄSSN=g" (3-166') 


Zestawiając (3-164') i (3-166') otrzymujemy 


nty 


ZOAZ I. nity + (T— ty) 


(3-168) 


, z : 
gdzie n = 4 — przekładnia zwojowa. 


W układzie z rys. 3-92a, mamy n < I, natomiast w przypadku pokazanym na 
rys. 3-92b; jest n > 1. 
Z zależności (3-168) widać, że przy kluczu szeregowym zawsze”? 


Uzg < Uyo 


Przeprowadzając podobnie uproszczoną analizę prądów stwierdzamy, że?” 
a) wartość średnia prądu klucza Tk 


yo £ — lo (3-169) 
T— ty 
-+- 
nij 
b) wartość maksymalna prądu klucza Tk 
Z. ik nT Uzo 
ikua X 1, ny+ (Tt) za 2nL (T— ty) (3-170) 


c) napięcie na zaciskach otwartego klucza 7k (napięcie kolektor-emiter przy za- 
tkaniu tranzystora) 


do 1 
U AJ GORESZ 1 F Uio+ U -1) (3-171) 
Widać z tych przybliżonych zależności, że przy zadanych wartościach U>5, 7, 


zmiany przekładni zwojowej ( = Ż Ś ) pozwalają w sposób istotny zmieniać 


warunki pracy tranzystora (lub tyrystora) kluczującego. 

Przy znacznych indukcyjnościach Z i Ł, (rys. 3-92a,) zmiany kierunku prądu i,(t) 
zachodzą w punktach P;, P,, zgodnych z chwilami przełączenia klucza 7k. Po- 
nieważ 


t 
U>(t) = u,(t) = U + Gg Jedz (3-172) 

Ó 
to również w tych samych momentach napięcie wyjściowe osiąga swoje wartości 
ekstremalne. Natomiast przy niewielkich indukcyjnościach Łi L, (rys. 3-92a3) 


" Wartość (T—t;) w zależności (3—168) — tzn. czas otwarcia klucza 7; — jest oczywiście za- 
wsze dodatni. 


2) Patrz [63], str. 9-12. 
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zmiana kierunku prądu i,(t) —a więc i ekstremalne wartości napięcia x(t) — 
następuje w punktach P, i P4 nieco różnych od momentu przełączania klucza Tk. 
Zazwyczaj mamy do czynienia z sytuacją pierwszego rodzaju. Wówczas maksy- 
malne odchylenie napięcia wyjściowego od wartości średniej AU>9 nieznacznie 
zależy od indukcyjności i może być obliczane z przybliżonej zależności [63] 


1, (n-1)(T-ty)ty 
2C nty + (T— ty) 
Poza kluczami szeregowymi w stabilizatorach kluczowanych mogą być także 
stosowane klucze równoległe. Ich podstawową zaletą jest to, że w odróżnieniu od 
stabilizatorów z kluczami szeregowymi otrzymuje się U>9 > Uy9 — cO zostanie 
pokazane nieco dalej. 

Podstawowy układ obwodu energetycznego takiego stabilizatora przedstawia 
rys. 3-93a. W takim przypadku przy zamkniętym kluczu 7k prąd w dławiku na- 
rasta aż do momentu otwarcia klucza, natomiast dioda komutacyjna D jest spo- 


AU % (3-173) 


Lfz) D 


4,(2,) 


Rys. 3-93. Stabilizatory z kluczami równoległymi [63] oraz ich przykładowe charakterystyki 


laryzowana zaporowo, a prąd i; w obciążeniu powstaje w wyniku rozładowywa- 
nia kondensatora C. Otwarcie klucza Tk nie przerywa przepływu prądu w dła- 
wiku, a jedynie zapoczątkowuje jego stopniowe zmniejszanie, powiązane z prze- 
kazywaniem energii pola magnetycznego do kondensatora C i obciążenia R,. 
W okresie tym dioda komutacyjna D jest spolaryzowana przewodząco. W rezul- 
tacie przebiegi prądów i napięć w układzie mają postać zbliżoną do pokazanej na 
rys. 3-93b; —b4. 
Zakładając, że klucz Tk jest idealny, a rezystancja dławika i wahanie napięcia wej- 
ściowego i wyjściowego nieznaczne [u>(t) x U»0], przy zamkniętym kluczu otrzy- 
mamy 

Uw E LSL (3-174) 

Ło dt 


Stąd, zakładając, że w chwili początkującej zamknięcie klucza (t = 0), prąd w dła- 
wiku i;(0) = 7, „ — otrzymujemy 


iL(t) > a + 2-1 (3-175) 
gdzie: 
0<t< ty 


W chwili wyłączania klucza prąd w dławiku osiąga wartość największą i,(t;) = 
= lim, TÓWNĄ 

U1o 
AD 
Natomiast po otwarciu klucza i pominięciu spadku napięcia na przewodzącej dio- 
dzie D prąd i,(t) musi spełniać równanie 


Irm = Iim+ ty (3-176) 


U49— Uzo £ L- (3-177) 
którego rozwiązanie ma postać 

i.) = s cy (3-178) 
i spełnia warunki 
Uy9— Uz0 


i.(ty) = I ty = Im (3-179) 
LT) = 8 0 ZB A (3-180) 
Redukując z równań (3-176), (3-179) i (3-180) wartości 7,,„i Ir otrzymujemy 
E 
Uzo = Uqo TĘ, (3-181) 


Wynik ten świadczy o tym, że w stabilizatorze z kluczem równoległym zawsze 


U > Uo 
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Podobnie prosta analiza [63] prowadzi do wniosku, że 
a) wartość średnia prądu klucza Tk 


ly 
lo Z lz, (3-182) 
b) wartość maksymalna prądu klucza Tk 
; T Uio 
lkm Z lpt, + %L "ti (3-183) 


c) napięcie na zaciskach otwartego klucza z dokładnością do spadku napięcia na 

przewodzącej diodzie D wynosi Uę [wzór (3-181)]. 
Podobnie jak w przypadku klucza szeregowego możliwa jest modyfikacja układu 
poprzez użycie dławika z odczepem. Otrzymuje się wówczas układy pokazane na 
rys. 3-93b i c. Przyjmując analogiczne założenia upraszczające, z dodatkowym 
założeniem, że transformacja napięć w dławiku zachodzi w stosunku zwojowym 
i powtarzając rozważanie jak poprzednio otrzymuje się [63] zamiast (3-181) rów- 
nanie 


£ 
Uzo © Uso (1+» >) (3-184) 


z 
dzi =—, 

gdzie » > 

Tak więc i teraz U; > U;9 przy dowolnych n oraz £,. Ponadto: 


a) wartość średnia prądu klucza Tk 


ty 


= -185 
Iko ni, o FZ ty (3 ) 
b) wartość maksymalna prądu klucza 
T Uio 
z nl,z— . 3-186 
ikm £ ni, T=t + 2L, t, ( ) 
c) napięcie na otwartym kluczu 
2) 
e -18 
U, u|i + T— >) (3-187) 


identyczne jak przy n = 1 (wzór 3-181). 

Na podstawie tych zależności otrzymuje się charakterystyki omawianych układów, 
przedstawione na rys. 3-93d i e. Oczywiście, w każdym z takich układów zmiany 
czasu trwania impulsów ż; pod wpływem zmian średniej wartości napięcia wyjścio- 
wego U,9 muszą zachodzić zgodnie z omówionymi wcześniej zasadami stabilizacji. 
Poza przedstawionymi tutaj układami kluczy spotyka się jeszcze stabilizatory 
z szeregowym kluczem i równoległym dławikiem, przy których U;, 2 U, (patrz 
np. [36], str. 61), stabilizatory z dodatkowymi dławikami bocznikowanymi diodą, 
co pozwala ograniczyć maksymalne wartości prądu kolektora tranzystora Tk przy 
przełączaniu i przez to zmniejszyć straty mocy (patrz np. [80], str. 118-124) i inne 
[48]. 


3.4.4.3. Inne stabilizatory kluczowane, hybrydowe oraz 
astatyczne 


W ostatnich latach w technice stabilizacji napięć zaczęto stosować szereg nowych 
koncepcji, zmierzających do usunięcia głównej wady stabilizatorów kluczowanych, 
jaką są znaczne pulsacje napięcia wyjściowego, lub usunięcia głównej wady sta- 
bilizatorów o działaniu ciągłym, jaką jest mała sprawność energetyczna. Przykła- 
dem rozwiązania pierwszego z problemów są stabilizatory z niepełnym kluczowa- 
niem, pokazane na rys. 3-94 [70]. 


Rys. 3.94. Stabilizatory z niepełnym kluczowaniem [70] 


Energia do układu” jest dostarczana z dwu źródeł: E, i E> przez dwa klucze K, i K,, włączane 
na przemian. Funkcję jednego z nich, włączającego napięcie E; > E>, spełnia odpowiednio ste- 
rowany tranzystor kluczujący 7k. Funkcję drugiego może pełnić dioda komutacyjna D, np. jak 
w układzie z rys. 3-94b. Sam proces stabilizacji przebiega tutaj identycznie jak w zwykłych sta- 
bilizatorach kluczowanych, tzn. wzrost napięcia wyjściowego U powoduje wytworzenie w mo- 
dulatorze (przerzutniku) impulsów skracających czas £, zamknięcia klucza 7k. Istotna różnica 
polega jednak na przebiegu napięcia u,(£), który w tym przypadku ma postać pokazaną na rys. 
3-94c. Dzięki temu maleje poziom tętnień na wyjściu (lub przy zadanym ich poziomie można 
zmniejszyć LC — co zmniejsza masę i gabaryty stabilizatora), ale także nieco wzrasta sprawność 
stabilizatora (zwykle o 4-—65% [70]). Zmniejszenie wahań napięcia u.(f) pozwala ponadto po- 
większyć częstotliwość kluczowania — co dodatkowo sprzyja zmniejszeniu poziomu tętnień na 
wyjściu. Przykłady realizacji stabilizatorów tego typu są przedstawione na rys. 3-94d--g, Warto 
podkreślić, że przy realizacji źródła napięcia E; < E; można wykorzystać energię gromadzoną 
w dławiku stabilizatora — co w szczególności prowadzi do układu z rys. 3-94g. Niemniej właśnie 
wytwarzanie tego dodatkowego źródła — komplikujące układ i wprowadzające pewne straty 
energii — jest podstawową wadą takich stabilizatorów i ogranicza ich szersze stosowanie. 


u Szczegółowe rozważania energetyczne i przykład projektowania — patrz np. [70], str. 23-28. 
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Odmienną koncepcją zmniejszenia poziomu tętnień w stabilizatorze kluczowanym 
jest zastosowanie pomocniczego stabilizatora o działaniu ciągłym w układzie po- 
kazanym blokowo na rys. 3-95a, W układzie takim między układ porównujący 
U>9 Z napięciem odniesienia U, i wytwarzający sygnał sterujący dla odpowiedniego 
modulatora klucza jest włączony regulator o działaniu ciągłym, wytwarzający 
prąd i,(t), sterowany pulsacjami z wyjścia — jak to przedstawia rys. 3-95b. Dzięki 


lp = ty + tp zCONSt 


Regulator 
odziatanmi 
ciągłym 


Rys. 3-95. Stabilizator kluczowany z pomocniczym stabilizatorem o działaniu ciągłym (a) 
i przebiegi prądów w takim układzie (b) [68] 


temu w węźle W następuje zsumowanie prądów iz(t) i i„(t), przy którym można 
uzyskać prawie pełne skompensowanie składowych zmiennych. Równocześnie 
wartość średnia prądu i, (t) jest znacznie większa od wartości średniej i„(t), co po- 
zwala utrzymać dużą sprawność całego stabilizatora [68] — rzędu 75%. Stosun- 
kowo prosty układ takiego typu pozwala obniżyć poziom pulsacji (2, C, R, — 
const) kilkadziesiąt razy przy spadku sprawności w stosunku do prostego stabili- 
zatora kluczowanego o kilka procent. Wadą układu jest jego skomplikowana 
postać [68]. 

W drugiej grupie poszukiwań nowych koncepcji stabilizacji są zawarte układy ze 
stabilizatorami o działaniu ciągłym (kompensacyjne), w których poprawę spraw- 
ności uzyskuje się drogą wstępnej stabilizacji napięcia wejściowego, w układzie 
kluczowanym o dużej sprawności. 

Blokowy schemat takiego stabilizatora hybrydowego przedstawia rys. 3-96. Jego podstawową 
cechą jest to, że wahania składowej stałej napięcia AU;x9 są wielokrotnie (np. kilkunastokrotnie) 
mniejsze od wahań składowej stałej napięcia na wejściu AUo. Jeżeli stabilizator kompensacyjny 
jest typu szeregowego, wówczas jak pamiętamy, jego sprawność 

U2o 


pz————— (3-188) 
U20+ Uczcr1) 


MStepn 
łablizałon 


Rys. 3-96. Schemat blokowy stabilizatora hybrydowego 


Napięcie nominalne Uczer1» W prostym stabilizatorze kompensacyjnym musi być znaczne (naj- 
częściej 6--8 V), ażeby przy zmniejszeniu napięcia Uqo tranzystor regulacyjny 74 nie wszedł 
w obszar nieliniowy (poniżej „„kolana” charakterystyki), gdzie zanika jego właściwe działanie. 
W stabilizatorze hybrydowym niebszpieczeństwo takie jest usunięte poprzez wstępną stabilizację 
napięcia Uxg9, co pozwala zmniejszyć nominalną wartość Uczer1)y do poziomu rzędu 1,5-+-2,5 V. 
W rezultacie sprawność całego stabilizatora hybrydowego może osiągać poziomy nawet 75-- 
—80%, [82]. 

Istotną zaletą układu jest to, że wprawdzie zawiera on dość znaczną liczbę elementów, ale są one 
zgrupowane w typowe proste podzespoły. W szczególności stabilizatory: kompensacyjny i klu- 
czowany mogą tu stanowić typowe, produkowane seryjnie i często scalone stabilizatory kata- 
logowe. 


Dotychczas omawiane stabilizatory działały dzięki zrealizowaniu pętli ujemnego 
sprzężenia zwrotnego, nawet jeśli elementem wykonawczym był tranzystor (ty- 
rystor) kluczowany. Wobec skończonego wzmocnienia w takiej pętli stan ustala- 
jący się na wyjściu po wystąpieniu dowolnego zaburzenia (np. zmianie rezystan- 
cji R,) musi być zawsze nieco różny od poprzedniego, pierwotnego. Możliwe jest 
jednak budowanie układów — nazywanych ogólnie stabilizatorami 
astatycznymi— w których ta odchyłka w stanie ustalonym może być ze- 
rowa. Przykład takiego stabilizatora jest pokazany na rys. 3-97a. W układzie tym 


Kazoczuły 
ą element requlac. R 5 
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Rys. 3-97. 
Przykład 
stabilizatora 
astatycznego [65] 


dwa tranzystory kluczowane 77 i T2 są zestawione w fazoczuły element regula- 
cyjny. Fazoczułość oznacza w tym przypadku, że doprowadzenie do wejść 4 i B 
sterujących i okresowo powtarzanych impulsów przełączających wywoła w re- 
zystancji obciążenia R, przepływ składowej stałej prądu, zależnej od różnicy faz 
pomiędzy tymi ciągami impulsów. 

W omawianym układzie ciąg doprowadzony do wejścia 4 odpowiada zmienności 
e,(t) — pokazanej na rys. 3-97b, i odznacza się stałością częstotliwości f,. Taki 
sygnał otrzymuje się z odpowiednio stabilnego generatora, mogącego nawet za- 
wierać rezonatory kwarcowe. Ciąg doprowadzany do wejścia B pochodzi ze stero- 
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wanego napięciem wyjściowym u,(ż) modulatora impulsów i odznacza się uzależ- 
nieniem częstotliwości f, od wartości u>. 

Zakładając, że tranzystory TJ i T2 można utożsamić z idealnymi kluczami, otrzy- 
muje się wówczas [65] 


> CENE ACZYU (3-189) 


R 
u>(t) sz 2R 


Załóżmy, że po pewnym zaburzeniu istnieje taki stan stabilizatora, w którym 


u : w = 
yi = 0. Załóżmy, że w tym stanie napięcie wyjś- 
ciowe u nieco odbiega od wartości pierwotnej U», tzn. u, = U»9+Au,. Tej 
odchyłce napięcia o Au, odpowiada pewne odchylenie częstotliwości regulacyjnej 
f, o wartość 


Nf = f—/, % e u, M2 (3-190) 


Przy u, = 


Różniczkując u,(t) względem czasu oraz uwzględniając przyjęte założenia dla 
stanu ustalonego i zależność (3-190) oai 


Óus R Of, 3 : 
wa ZR, —U>) (70—/.) £ — (u Mn) gy, 0% = (0 (3-191) 


dak, 


KZ 
0 


2 


Wobec u;,—u, 4 O oraz z 0 zależność ta oznacza, że stan ustalony 


Ot 

astatyczny może więc teoretycznie nie wykazywać żadnych (mierzalnych) zmian 
napięcia wyjściowego, jednakże w przypadku prostych struktur zachowuje on 
praktycznie takie właściwości przy wahaniach napięcia wejściowego co najwyżej 
+10. Inną jego wadą jest konieczność wytwarzania sygnału e, (£) o stabilizowanej 
częstotliwości f,. Istnieją jednak bardziej rozbudowane stabilizatory tego typu 
[65], np. z fazoczułymi elementami regulacyjnymi przeciwsobnymi, które mogą 
prawidłowo działać przy znacznych wahaniach zarówno napięcia u; , jak też rezy- 
stancji obciążenia R,. 

W celu zwiększenia sprawności w stabilizatorach takich często zastępuje się opor- 
nik R, odpowiednio dobranym dławikiem. 


(2 z o zachodzi wówczas, kiedy Au, = O, tzn. gdy u, = U,9. Stabilizator 


3.5. _ Stabilizatory napięć zmiennych 


Stabilizatory napięć zmiennych są układami stosowanymi znacznie rzadziej ani- 
żeli stabilizatory napięć stałych. Wynika to z faktu, że stabilizacji napięć zasila- 
jących wymaga najczęściej elektroniczna aparatura telekomunikacyjna i pomia- 
rowo-kontrolna, zasilana — w celu optymalnego działania — prądami stałymi. 

Istnieje jednak szereg urządzeń automatyki przemysłowej, aparatów rentgeno- 
wskich, urządzeń tzw. elektroniki użytkowej, które są zasilane napięciami zmien- 
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Rys. 3-98. Stabilizatory magnetyczne 
oraz niektóre ich charakterystyki [83] 


nymi o stabilizowanej wartości skutecznej. Często są to urządzenia znacznej mocy 
(nawet dziesiątki i setki kVA), co wskazuje na charakter konstrukcji stabiliza- 
torów napięcia zmiennego. Stabilizatory tego typu także można podzielić na sta- 
bilizatory niesterowane oraz stabilizatory sterowane 
(kompensujące wahania napięcia wyjściowego w wyniku działania odpowiednich, 
zwrotnych sygnałów regulujących). 

Pierwszą grupę tworzą różnorodne odmiany stabilizatorów magnetycznych i elek- 
tromagnetycznych. Najprostszą formą stabilizatora magnetyczne- 
go jest dzielnik napięcia U,, pokazany na rys. 3-98a,, złożony z dławika linio- 
wego L, (tzn. o indukcyjności praktycznie niezależnej od amplitudy prądu 
w uzwojeniu np. wskutek znacznej wartości szczeliny powietrznej w rdzeniu fer- 
romagnetycznym) oraz dławika nieliniowego L,, nasyconego. 


Zmiany amplitudy prądu h w uzwojeniu dławika nieliniowego pociągają za sobą zmiany jego 


"4 =(4, +D,)=GIU,) 


4 -(6 *Ur)=G; (U) 
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indukcyjności!” o charakterze pokazanym na rys. 3-98a3. W rezultacie, przy niezbyt małej 
impedancji obciążenia Ż,, otrzymuje się charakterystyki prądowo-napięciowe układu przedsta- 
wione na rys. 3-98a. Widać stąd, że wprawdzie przyrost napięcia U; pociąga za sobą przyrost 
amplitudy prądu 7, ale w pewnym przedziale tych zmian amplituda napięcia U> = U, Ja jest wy- 
raźnie stabilizowana. Jest to jednak stabilizacja niezbyt skuteczna, a ponadto zawsze U. < Dy. 

Poprawę działania takich stabilizatorów można osiągnąć poprzez uzupełnienie ich struktury od- 
powiednio uzwojonymi transformatorami?), jak to pokazano na rys. 3-98b; ic,. Działanie takich 
ulepszonych struktur wynika wprost z charakterystyk przedstawionych na rys. 3-98b> i c- [83]. 
Wadami takich stabilizatorów są: znaczna wrażliwość na zmiany impedancji obciążenia, od- 
kształcony przebieg napięcia wyjściowego (o znacznej zawartości trzeciej harmonicznej), zależ- 
ność amplitudy napięcia wyjściowego od częstotliwości sieci energetycznej oraz stosunkowo 
niewielka sprawność (40--60%,). 

Znaczną poprawę stabilizacji, sprawności i kształtu krzywej otrzymuje się 
w stabilizatorach elektromagnetycznych wykorzystujących rezonans prądów lub 
napięć (tzw. ferrorezonans). 

W stabilizatorach z rezonansem prądów występuje obwód 
rezonansu równoległego (rys. 3-99a,), złożony z „.liniowego” kondensatora C 
i „„nieliniowego” (nasycanego) dławika Ł. Własności takiego obwodu przy stałej 
pulsacji w obrazuje rys. 3-99a2. 

Należy zwrócić uwagę na to, że kompensowanie się prądów cewki i kondensatora”? 

tzn. Ic+I, = 0, zachodzi jedynie przy określonej wartości amplitudy napięcia 
U (punkt 4). Wprawdzie stratność elementów zmienia nieco zależność U = g(/) — 
patrz linia przerywana na rys. 3-99a, — ale nadal otrzymujemy odcinek tej cha- 
rakterystyki, na którym amplituda U jedynie nieznacznie zależy od amplitudy 
prądu 7. Porównując charakterystyki pokazane na rys. 3-98 a; oraz na rys. 3-99a,, 
można stwierdzić, że wykorzystanie zjawiska rezonansu prądów powoduje : znaczną 
poprawę stabilizacji, wynikającą z istotnej modyfikacji zależności U= o(I). Omó- 
wiony obwód ferrorezonansowy włącza się w stabilizatorach najczęściej do struktur 
pokazanych na rys. 3-99b;, --e. Istotnym elementem układu z rys. 3-99b;, jest li- 
niowy transformator, wytwarzający napięcie U, narastające wraz ze wzrostem 
prądu (tzn. wzrostem U, lub zmniejszaniem |Z, |). Napięcie to ma fazę przeciwną 


do napięcia U,, a wartość zależną od przekładni zwojowej —-. Dobierając ją 
2 


w sposób optymalny można otrzymać charakterystykę Us = p(D), pokazaną 
linią przerywaną na rys. 3-99b,. Widać, że współczynnik stabilizacji 


może w takim układzie uzyskiwać znaczne wartości. 

Modyfikację tego układu (rys. 3-99c) z odczepem na uzwojeniu dławika nasy- 
canego stosuje się w celu zmniejszenia wartości pojemności C potrzebnej dla 
zapewnienia rezonansu (przy danej liczbie zwojów z, na nasycanym dławiku). 
1 Indukcyjność jest tutaj parametrem dławika, wiążącym (przy © = const) amplitudy napięcia 
i prądu w uzwojeniu. Zmiany indukcyjności wynikają ze znanych — nieliniowych — własności 
materiałów ferromagnetycznych (patrz rozdział 1). 


2 Inne układy — patrz np. [11], str. 320—322 oraz [83], str. 7—8. , i 
3 Pełna kompensacja jest możliwa jedynie przy bezstratnych: kondensatorze i dławiku. 
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Rys. 3-99. Stabilizatory 
elektromagnetyczne z rezonansem 
prądów i ich charakterystyki [11], 
[73] 


Jest to sprawa istotna, gdyż kondensatory są krytycznymi elementami takich 
stabilizatorów, ponieważ w sposób niezawodny muszą długotrwale pracować 
przy prądzie zmiennym (co w wyniku stratności powoduje wzrost ich tempe- 
ratury). Oczywiście nie mogą to być kondensatory elektrolityczne, a ich pojem- 
ności muszą najczęściej wynosić co najmniej kilka mikrofaradów"”. 


'* Projektowanie -— patrz np. [7]. 


Znaczną wadą takich stabilizatorów rezonansowych jest ich duża wrażliwość 
na zmiany częstotliwości sieci energetycznej, powodująca zmiany amplitudy 
napięcia wyjściowego U, dochodzące do kilku procent przy Af= +1 Hz(f, = 
= 50 Hz)*. 

Pewne zmniejszenie tej wrażliwości można uzyskać stosując układ z rys. 3-99d z liniowym ob- 
wodem rezonansowym LC, strojonym do częstotliwości nieco większej od częstotliwości sieci. 
Przy odpowiednim doborze parametrów (załeżnym od impedancji 2) zmiany impedancji tego 
obwodu mogą w znacznym stopniu kompensować wpływ zmian częstotliwości. Dła zmniejsze- 
nia wrażliwości na wahania częstotliwości można stosować także układy pokazane na rys. 3-99e. 
W tym przypadku napięcie U, na liniowym (ze szczeliną) transformatorze 7r jest odpowiednio 
uzależnione od częstotliwości, dzięki własnościom szeregowego obwodu rezonansowego L,C,. 
Napięcie U, przy wzroście częstotliwości powinno także odpowiednio wzrastać, co można uzyskać 
wówczas, gdy pulsacja rezonansowa obwodu kompensacyjnego L, Ch będzie mniejsza od często- 
tliwości sieci [83]. 

Inną wadą takich stabilizatorów jest deformacja przebiegów czasowych napięcia [7]**. Jeżeli przy 
Disa napięcie wyjściowe jest zbliżone do sinusoidalnego, to przy Ua przybliża się do fali 
prostokątnej (patrz np. [7], str. 129). Aby wadę tę wyeliminować, równolegle do zacisków dła- 
wika nasycanego (rys. 3-99f) włącza się liniowe filtry rezonansowe (strojone do częstotliwości 
harmonicznych nieparzystych, zwłaszcza 3/, oraz 5f,). Równocześnie kondensatory takich fil- 
trów C;, C» itd. umożliwiają wystąpienie zjawiska ferrorezonansu. 


1 = +(10-15)% 


1n 


Ogólnie, przy stałych wartościach f, oraz Z, i wahaniach 


w stabilizatorach takich można uzyskać stałość napięcia wyjściowego A R 
2 

= +(0,2--0,5) %,. Budowane są one do mocy rzędu 10 kVA (a nawet więcej), 
przy czym ich ciężar przeciętnie wynosi 10--40 kg/l kVA. Zaletami są: prostota, 
niezawodność, odporność na wstrząsy i przeciążenia, duża sprawność 4 < 0,85 
[83]. Za pewną ich wadę uważa się natomiast wytwarzanie zakłócających zmien- 
nych pól magnetycznych, a także skłonność do wytwarzania hałasu wskutek 
wibracji blach tworzących rdzeń dławika (jeśli nie są one odpowiednio ściśnięte 
i ewentualnie zalane właściwą masą). 

Zbliżone własności mają także stabilizatory elektromagnetycz- 
ne wykorzystujące rezonans napięć. Najprostszy przykład takiego 
stabilizatora przedstawia rys. 3-100a, natomiast działanie jest zilustrowane charak- 
terystykami na rys. 3-100b* [7], [II]. W odróżnieniu od stabilizatorów z rezo- 
nansem prądów, napięcie wyjściowe U, może mieć tutaj większą amplitudę 
aniżeli napięcie wejściowe U; (rys. 3-100b). Stabilizatorów takich nie stosuje się 
w praktyce, ponieważ stwarzają one szczególnie trudne warunki pracy konden- 
satora C. 

Dławiki o nasycanych rdzeniach ferromagnetycznych znajdują także zastosowanie 
w stabilizatorach sterowanych napięcia zmiennego. 


AU2/U2 
WAJE 

zatorów i zawarty najczęściej w przedziale 1-3. 

2 Zawartość harmonicznych w napięciu wyjściowym osiąga poziomy ok. 20%, a nawet i więcej 

3) Wpływ strat w obwodzie stabilizatora na jego charakterystyki — patrz np. [7], str. 134—135 


v Miarą tej wrażliwości jest parametr: cy = — specyficzny dla omawianych stabili- 


Podstawowy układ takiego stabilizatora przedstawia rys. 3-101a. Stabilizowane 
napięcie wyjściowe U, jest wprowadzane na przetwornik prądu zmiennego (ac) 
na prąd stały (dc). Funkcję tę może pełnić” stabilny prostownik (np. wzmacniacz 
operacyjny z diodowymi sprzężeniami — patrz [1] oraz rozdział 7), termopara, 


Rys. 3-100. Stabilizator 
elektromagnetyczny z nieliniowym 
rezonansem napięć (a) i jego 
charakterystyki (b) (przy dużej 
:mpedancji Z,) [11] 


mostek z podgrzewanymi termistorami zasilany napięciem stałym, i inne. Prze- 
twornik taki jest niezbędnym podzespołem praktycznie każdego stabilizatora 
sterowanego prądu zmiennego, ponieważ realizacja zmiennych napięć odniesienia 
(/ = 50 Hz) jest zadaniem bardzo trudnym i ekonomicznie nieopłacalnym. 
Stałoprądowy sygnał Uy, z wyjścia tego przetwornika jest porównywany ze sta- 
łoprądowym napięciem odniesienia U, i za pośrednictwem odpowiedniego wzmac- 
niacza steruje prądem stałym I/y, w uzwojeniach nasycających rdzeń transduk- 
tora (z). 


Q 
iransduktor ly 7U 


Rys. 3-101. R = 
Transduktorowy i 
stabilizator napięcia |, EMI 
zmiennego (rys. a) U, | 
oraz zależność 
indukcyjności 
iransduktora Lr od 
prądu regulującego 
1, (rys. b) 


Stabilizacja przebiega w ten sposób, że wzrostowi wartości napięcia U, towarzyszy 
zmniejszenie prądu nasycającego /,, transduktora, co zgodnie z jego charak- 
ierystyką, pokazaną na rys. 3-101b, daje wzrost indukcyjności Lr i kompen- 
sujące zmniejszenie napięcia na uzwojeniu pierwotnym transformatora Tr. 

Prawidłowo wykonany transduktor powinien odznaczać się zerową wartością 
wypadkowego napięcia zmiennego na wejściu sygnału nasycającego (regulują- 
cego) I4,. Przykładem prostej realizacji tego warunku jest transduktor dwurdze- 
niowy, pokazany na rys. 3-10la, gdzie kompensacje napięć indukowanych w uzwo- 


'" W zależności od rodzaju przetwornika otrzymuje się stabilizację wartości skutecznej napięcia 
U, (przetwarzanie cieplne), szczytowej lub innej. 


jeniach z, otrzymuje się dzięki symetrii obu dławików składowych i przeciw- 
sobnemu połączeniu końcówek. 

Oprócz omówionego układu, należącego ogólnie do stabilizatorów szeregowych, 
możliwa jest także realizacja transduktorowych stabilizatorów równoległych, 
a ponadto bardzo różne realizacje samych transduktorów [7]. Można ogólnie 
powiedzieć, że stabilizatory tego typu pozwalają uzyskiwać bardzo duże współ- 
czynniki stabilizacji — rzędu setek, a nawet tysięcy — reagują kompensująco na 
zmiany napięcia wyjściowego, wywołane przez zmiany częstotliwości sieci, i za- 
chowują wszystkie zalety stabilizatorów magnetycznych. Zachowują także jednak 
i ich wadę, jaką jest odkształcony przebieg napięcia wyjściowego, a ponadto 


Rys. 3-102. Stabilizatory napięcia zmiennego z regulacją tyrystorową (a, c) oraz przebiegi napięć 
w takich układach (b, d) [12] 


odznaczają się dużą inercją pętli regulacji, głównie związaną z bezwładnością 
przemagnesowania transduktora. 

Jeżeli rodzaj obciążenia dopuszcza znaczną deformację przebiegu napięcia zmien- 
nego, wówczas bardzo dogodne do użycia stają się stabilizatory z regulacją 
tyrystorową. Ich zasadniczą zaletą jest eliminacja ciężkich i kłopotliwych 
dławików, a w konsekwencji małe wymiary i ciężar. Przykłady takich stabiliza- 
torów są pokazane na rys. 3-102. W najprostszym przypadku, pokazanym na 


rys. 3-102a, zespół dwu tyrystorów jest sterowany impulsami przełączającymi 
o fazie zależnej od wartości (skutecznej, maksymalnej) napięcia wyjściowego 
ua(t). W rezultacie napięcie 4/1) _ (p, na takim zespole tyrystorów ma przebieg 
pokazany na rys. 3-102b. Jeżeli wzrostowi wartości U; towarzyszy wzrost kąta a 
(skrócenie czasu przewodzenia tyrystorów), to powoduje to działanie kompensu- 
jące, a zatem umożliwia stabilizację napięcia wyjściowego. Sterowane przerywanie 
przepływu prądu można uzyskać także stosując zestawy diodowo-tyrystorowe, 
pokazane u dołu rys. 3-102a. W każdym z nich są nieco inne warunki pracy ty- 
rystora (napięcie wsteczne, moc strat) i w konsekwencji różne straty mocy (spraw- 
ność stabilizatora) [12]. Przetwornik ,,ac-dc” umożliwia zastosowanie stałoprą- 
dowego napięcia odniesienia, a swoją strukturą określa, jaki parametr napięcia 
wyjściowego podlega stabilizacji. 

Nieco doskonalszą formą takich stabilizatorów są układy z podwójną komutacją, przykładowo 
pokazane na rys. 3-102c. Praca takiego układu jest ziłustrowana rys. 3-102d [12]. W początku 


dodatniego półokresu napięcia wejściowego włącza się tyrystor Tył. W rezultacie we wtórnym 
uzwojeniu transformatora 7r indukuje się napięcie zmienne z przekładnią zwojową 

Z3 

nh =— 

z, 
W pewnym momencie -— zależnym od rezultatu porównania wartości napięcia U> z napięciem 
odniesienia U, — opisanym na rysunku kątem «, włącza się tyrystor Ty3, co powoduje skokowe 
powiększenie przekładni zwojowej do wartości 


L4 z3 
n xmn=— 
22 
tzn. m-krotne, gdzie 
21 
m=— >|] 
Zą 


Równocześnie napięcie indukowane w uzwojeniu z; —z+ powoduje wyłączenie tyrystora Ty/. 
Stan taki trwa do końca dodatniego półokresu, po czym powtarza się analogicznie z udziałem 
tyrystorów Ty2, Ty4. 

Kiedy napięcie wejściowe jest najmniejsze, tzn. U, = Uy min, wówczas «a X O, tzn. prąd przez 
tyrystory Tyl, Ty2 praktycznie nie przepływa. Na odwrót, kiedy U, = U; mas, kąt włączenia 
1 X witeraz tyrystory Ty3, Ty4 nie przewodzą praktycznie prądu. Oznacza to, że na krańcach 
zakresu stabilizacji (U; min— U; max) nie zachodzi komutacja w ciągu półokresów napięcia, co 
prowadzi do sinusoidalnej postaci przebiegu napięcia u,(t) (rys. 3-102d, i dą). Przy wszystkich 
pośrednich wartościach zachodzi druga komutacja, co odpowiada rys. 3-102d> i d:. Przejście 
od stanu U; min (1 = 0) do stanu U2 max (1 = w) oznacza m-krotną zmianę przekładni transfor- 
matora. Wynika stąd, że w idealnym przypadku zakres stabilizacji 


ad aż (3-192) 
U, min 22 


może być ustałany zmianą przekładni zwojowej. W rzeczywistych układach jest on wprawdzie 
nieco mniejszy [12], ale podane wyżej oszacowanie może być uznawane za pierwsze przybli- 
żenie”). 

Należy dodać, że są również realizowane stabilizatory mieszane, tzn. elektro- 
magnetyczno-tyrystorowe, o stosunkowo prostej strukturze układu sterowania 


"' Projektowanie takich stabilizatorów — patrz np. [12], str. 301—320. 
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(prosty obwód całkujący) i dobrych parametrach dynamicznych oraz energe- 
tycznych [83]. Ze względu na małe rozpowszechnienie takich układów, a także 
dość skomplikowaną teorię działania, ich właściwości nie będą tutaj szerzej 
omawiane. 


3.6. Przetwornice 


Przetwornicami nazywane są układy elektroniczne, których zadaniem jest prze- 
tworzenie z możliwie dużą sprawnością energii prądu stałego na energię prądu 
zmiennego. Są to zatem układy wypełniające odwrotną funkcję w stosunku do 
prostowników i stąd czasami są także nazywane inwertorami. Wytwarzane w prze- 
twornicy prądy zmienne umożliwiają transformowanie napięć do wartości znacz- 
nie przekraczających poziom zasilającego napięcia stałego. Uzupełniając zatem 
inwertor odpowiednim prostownikiem z filtrem, ewentualnie układem stabili- 
zacji i zabezpieczeń, otrzymuje się przetwornicę prądu stałego, 
wypełniającą funkcję transformatora prądu stałego (zazwyczaj podwyższające- 
go). 

Przykład najprostszej przetwornicy przedstawia rys. 3-103. Jest to w zasadzie 
astabilny generator samodławny, w którym tranzystor okresowo przechodzi ze 


lad 


Ę Rys. 3-103. Prosta przetwornica w postaci generatora 
(10=5082) 
samodławnego 


stanu nieprzewodzenia w stan nasycenia i odwrotnie wskutek dodatniego sprzę- 
żenia zwrotnego dzięki transformatorowi sprzęgającemu obwód kolektora (z,) 
i bazowy (22). 

Wzbudzenie drgań jest ułatwion: dzięki wstępnzj potaryzacji bazy popczzz dzizlnik R,, R». Wa 
runkiem uzyskania dużej sprawności jest tutaj — między innymi — szybkie przechodzenie tran- 
zystora ze stanu odcięcia do stanu nasycenia, co wymaga, by rezystancja obwodu bazy (Ra) była 
stosunkowo mała. Nie wnikając w szczegółowy opis działania układu (patrz np. [34]), należy 
powiedzieć, że istotną wadą takich przetwornic jest niekorzystny przebieg prądów, związany 
z występowaniem składowej stałej strumienia magnesującego rdzeń i prowadzący do zmniejsze- 
nia ich sprawności (7 < 705,). W rezultacie ten typ przetwornicy znajduje jedynie zastosowanie 
przy mocach do ok. 5 W, gdzie istotną jego zaletą jest prostota i niezawodność działania, a do- 
datkową wadą, poza małą sprawnością, także znaczna wrażliwość na zmiany obciążenia”. 


VW układach MAZEGEJE — =3-—5, 


2) Projektowanie i oóbialzaca takich przetwornic — patrz np. [34], [64]. 


Znacznie częściej natomiast znajdują zastosowanie przetwornice prze- 
ciwsobne—z których najprostsze, z nasycanymi rdzeniami, pokazano na 
rys. 3-104. 

Rozważmy pracę układu pokazanego na rys. 3-104a. Niech w pewnej chwili 
tranzystor TI przewodzi i znajduje się w stanie nasycenia, natomiast tranzystor 
T2 jest zatkany. Wejście tranzystora TI w taki stan powoduje narastanie prądu 
kolektora tego tranzystora oraz powstanie w pozostałych — szczególnie bazo- 
wych — uzwojeniach SEM, których polaryzacja różnicuje stany przewodzenia 


a 


Rys. 3-104. Przykłady przetwornic przeciwsobnych z nasycanymi transformatorami [34], [80] 


(a, c, d) oraz przybliżone zmiany strumienia w rdzeniu transformatora (b) 


obu tranzystorów. Narastający prąd kolektora powoduje jednak w pewnej chwili 
wejście rdzenia ferromagnetycznego transformatora w stan nasycenia, co wywołuje 
szybki wzrost prądu i zmniejszenie napięcia na uzwojeniu z,. W rezultacie tej 
zmiany następuje zmiana polaryzacji napięć indukowanych w uzwojeniach ba- 
zowych, prowadząca do zatkania dotychczas nasyconego tranzystora TI i wpro- 
wadzenie w stan przewodzenia 72. Zaczyna się zatem narastanie prądu tego 
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tranzystora, trwające aż do osiągnięcia stanu nasycenia rdzenia, co spowoduje 
kolejne przełączenie i okresowo powtarzające się cykle tego rodzaju. 
Dla uzwojenia kolektorowego (z.) przewodzącego tranzystora można napisać 


dO 
Że: "dr = U10—AUcen— AU; (3-193) 
gdzie:  AUcgn — spadek napięcia na przewodzącym i nasyconym tranzystorze, 


AU,, — spadek napięcia na rezystancji uzwojenia z,. 
Czas przemagnesowywania rdzenia (rys. 3-104b) od strumienia + ©, do strumie- 
nia — Oy wynosi połowę okresu i może być wyznaczony z zależności 


+BN 3 
z | d6= | (Uso—AUczn—AU,.)dt (3-194) 
—ÓN 0 
skąd podstawiając 
4 1 
PAC 


otrzymuje się 


zz Ujo— AUcen— AUre e Ui0 7 AUcen— AU. 


4z, dy 2: ĄSkreZz, By 


Tutaj. S$ —— przekrój rdzenia transformatora, 
kpe — współczynnik wypełnienia rdzenia, 
By — indukcja nasycenia rdzenia. 

Z zależności tej widać, że w omawianej przetwornicy wahania napięcia zasilającego 
będą powodowały praktycznie procentowo identyczne zmiany częstotliwości”. 
W przetwornicy takiej przy obciążeniu indukcyjnym możliwy jest wsteczny prze- 
pływ energii od obciążenia do źródła U,9 w wyniku indukowania SEM samoin- 
dukcji. Przeciwdziała się temu włączając diody D/, D2, pokazane na rys. 3-104a. 
Funkcję taką mogą także wypełniać diody Zenera, które dodatkowo zabezpie- 
czają tranzystory T4, T2 od przepięć powstających na uzwojeniach w wyniku 
gwałtownych zmian prądu. Należy także zauważyć, że w układzie takim napięcie 
kolektorowe zatkanego tranzystora jest prawie równe podwojonemu napięciu 
zasilającemu U;9, co wskazuje na trudne i pogarszające niezawodność warunki 
pracy tranzystorów, szczególnie przy większych wartościach napięć. Opornik 
R, dzielnika polaryzującego wstępnie bazy tranzystorów? nie powinien mieć 
zbyt dużej rezystancji. Celowe jest także bocznikowanie tego opornika konden- 
satorem C w sposób pokazany na rys. 3-104a, ponieważ dzięki temu następuje 
skrócenie procesów przełączania i wzrost sprawności przetwornicy [80]. 
Przetwornice przeciwsobne mogą także pracować w tzw. układzie pół- 
mostkowym, pokazanym na rys. 3-104c lub w układzie mostko- 
wym jak na rys. 3-104d. Odznaczają się one korzystniejszym przebiegiem pro- 


(3-195) 


W rzeczywistych układach zawsze U69 > AUcen Oraz Uyę > AU,.. 
2 Co ułatwia powstanie drgań w momencie włączenia przetwornicy. 
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cesów przełączania (komutacji), dzięki czemu praktycznie nie występują tutaj 
przepięcia [80], a ponadto maksymalne napięcia na tranzystorach (szczególnie 
w układzie mostkowym) są znacznie zmniejszone w stosunku do układu z rys. 
3-104a. Oczywiście, wszystkie tranzystory takich przetwornic wnoszą jednakowy 
wkład w tworzenie mocy sygnału wyjściowego. 


a 


Rys. 3-105. Przykłady przetwornic bez 
nasycania rdzenia transformatorowego 
[12], [80] 


Nasycanie rdzenia transformatorowego i powiązane z nim prądy komutacyjne 
są przyczyną słabego wykorzystania prądowego tranzystorów. Aby uniknąć 
wchodzenia w stan nasycony rdzenia, trzeba do układu przetwornic wprowadzić 
inne elementy reaktywne, określające takt pracy. Przykładami licznych rozwiązań 
z tej grupy [12], [80] są układy pokazane na rys. 3-105. W pierwszym z nich (rys. 
3-105a) transformator wyjściowy 7r2 nie osiąga nasycenia, natomiast cykliczne 
przełączanie tranzystorów ze stanu przewodzenia i nasycenia do stanu zaporowego 
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następuje w wyniku nasycenia rdzenia pomocniczego transformatora małej mocy 
Trl w obwodach baz. Jeżeli transformator przełączający Tr/ ma z, zwojów uzwo- 
jenia pierwotnego, na których powstają napięcia o amplitudzie U,„, wówczas 


przybliżoną wartość częstotliwości / = T sygnału wyjściowego można wyznaczyć 


z zależności [12] 


074 U, 
f=q* ĄSkpe Z, By 39 
podobnej do wzoru (3-195), w którym występują identyczne wielkości i symbole. 
Amplituda U, jest uzależniona tutaj od wartości rezystancji R, którą można w tej 
sytuacji regulować w ograniczonym przedziale częstotliwości. Jeżeli natomiast 
zależy nam na zwiększeniu stałości tej częstotliwości, wówczas stabilizujemy 
napięcie U, poprzez dołączenie diod Zenera w sposób pokazany na rys. 3-105a. 
Kondensator C o niewielkiej pojemności, bocznikujący opornik R,, umożliwia 
w takich przetwornicach skrócenie czasu ustalania się normalnych warunków 
pracy po włączeniu przetwornicy. 
W przetwornicy pokazanej na rys. 3-105b przełączanie następuje w wyniku drgań 
w obwodzie rezonansowym ŁC [85], [80], co pozwala na stosunkowo prostą 
regulację ich częstotliwości. Diody D/, D2 formują tutaj impulsy przełączające 
o określonej polaryzacji i zamykają obwód drgań. 
Czas trwania cyklu T w przetwornicy pokazanej na rys. 3-105c jest kształtowany 
przez stałą czasową RqCr. Mianowicie [12], [80], napięcie z dodatkowego uzwo- 
jenia zr sumuje się z napięciem indukowanym w uzwojeniach bazowych zz i po- 
przez opornik Rq ładuje kondensator Cr. Przełączenie następuje w chwili, gdy 
napięcie na tym kondensatorze przewyższy sumę napięć obu uzwojeń bazowych, 
co powoduje powstanie na bazie tranzystora nieprzewodzącego napięcia prze- 
łączającego go w stan nasycenia. 


Jeżeli amplitudy napięć na uzwojeniach zr i za są odpowiednio Ur i Ug, wówczas okres drgań 
wynosi w przybliżeniu [12] 


T 


U 
T z 2RyCy inf +42 (3-197) 
W wyrażeniu tym wartość liczbowa logarytmu jest zazwyczaj ustalana w pobliżu jedności po- 


4 
przez odpowiedni wybór przekładni zwojowej —, Wówczas 
zr 


1 | 
f = s (3-198) 


Fo ARRGG 
Opornik R w takim układzie służy do ułatwienia i przyspieszenia rozruchu przetwornicy. 


Przetwornice omawianych rodzajów stosuje się przy mocach nie większych od 
ok. 50 W. Powyżej tego poziomu mocy najczęściej są stosowane przetwor- 
nice z tzw. wzmacniaczami mocy, które są w istocie swojej od- 
powiednimi zespołami transformatorów oraz kluczy tranzystorowych lub tyrysto- 
rowych, przełączanych sygnałami zewnętrznymi, uzyskiwanymi zazwyczaj z opi- 
sanych uprzednio przetwornic małej mocy. Przykłady takich układów są przed- 


stawione na rys. 3-106. Zasadniczą zaletą takich układów jest możliwość poprawie- 
nia procesów przełączania (komutacji) tranzystorów lub tyrystorów dużej mocy, 
które zazwyczaj odznaczają się dużą bezwładnością i dużymi czasami przełącza- 
nia”, Cel ten osiąga się kształtując na wyjściu pomocniczych przetwornic małej 


Przetwornica 
małej 


Przetwornica 
małej 
MOCY 


Przetwornica 
mo tej 
mocy 


większych mocy z tzw. 


mocy odpowiednie sygnały komutujące. Równocześnie układy takie pracują bez 
nasycenia rdzenia transformatora wyjściowego, co także sprzyja uzyskiwaniu 
dużych sprawności. 

Pewnego komentarza wymaga tutaj układ z tyrystorami*, przedstawiony na 
rys. 3-106b. Zwróćmy uwagę najpierw na występowanie kondensatora komutu- 


- Przypomnijmy, że dominującą częścią strat w kluczu tranzystorowym są straty zachodzące 
w czasie przełączania, kiedy tranzystor znajduje się w stanie aktywnym. 

:» Tyrystory stosuje się w praktyce przy mocach przekraczających ok. 500 W i napięciach więk- 
szych od ok. 30 V. 


3/215 


Rys. 3-106. Przykłady przetwornic 


wzmacniaczami mocy [12], [73], [80] 
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jącego C, niezbędnego do uzyskania wyłączenia tyrystorów. Dzięki jego obecności 
powstają oscylacyjne procesy rozładowania zgromadzonej w nim energii poprzez 
przewodzący tyrystor i dławik, powodujące dynamiczną zmianę polaryzacji napię- 
cia między anodą i katodą tyrystora, co powoduje jego wyłączenie. 

Przebieg napięcia wyjściowego jest tutaj złożoną funkcją obciążenia przetwornicy 
oraz indukcyjności dławika i pojemności kondensatora komutującego, przy 
czym praca przetwornicy przy małych obciążeniach (szczególnie o indukcyjnym 
charakterze) jest praktycznie możliwa dopiero po dodaniu diod komutacyjnych 
DI, D2. Ich zadanie polega na stłumieniu pasożytniczych oscylacji w układzie 
poprzez zwrotne przekazywanie do źródła zasilającego U,9 energii zawartej we 
wszystkich elementach reaktywnych (również obciążenia), zwłaszcza o charak- 
terze indukcyjnym. 

Istnieją znacznie doskonalsze układy tego rodzaju, o wielu tyrystorach i diodach 
(np. typu mostkowego), zapewniające stabilną i niezawodną pracę takich prze- 
twornic przy znacznych zmianach obciążenia [12]. 

Projektowanie wszelkich przetwornic jest zadaniem złożonym zarówno ze względu 
na konieczność uwzględniania dynamicznych własności kluczy tranzystorowych 
czy tyrystorowych, jak też możliwość występowania złożonych przebiegów, zwią- 
zanych np. z indukcyjnościami rozproszenia transformatorów i dławików z nasy- 
canymi rdzeniami ferromagnetycznymi [12], [34], [64], [80], [81]. W szczególności, 


PęE 


RNG” Rys. 3-107. Charakterystyki 
z energetyczne wykorzystywane 
| przy ustalaniu optymalnej 
częstotliwości pracy przetwornicy 
[34], [80] 


P+T — moc tracona w tranzystorze 
PtTr — moc tracona w transformatorze 


Kpt 


przekładnia zwojowa transformatora wyjściowego zależy od wymaganej amplitudy 
napięcia wyjściowego w.(t), ale także od dopuszczalnej amplitudy napięcia na 
uzwojeniu pierwotnym (kolektorowym), uwarunkowanej dopuszczalnym napię- 
ciem Uczm przy założonym marginesie bezpieczeństwa, warunkującym nieza- 
wodność [64]. 

Istotnym problemem przy projektowaniu przetwornic staje się również właściwy 
wybór częstotliwości pracy (długości cyklu 7). Jeżeli nie występują specyficzne 
warunki pracy przetwornicy, narzucające wartość tej częstotliwości"? , wówczas 
wybiera się ją w drodze kompromisu (zależnego od rodzaju rdzenia i użytych 
tranzystorów czy tyrystorów) pomiędzy stratami mocy w tranzystorach i trans- 


kę Np. synchroniczna praca kilku różnych przetwornic, pozwalająca ograniczyć wpływ wza- 
jemnych zakłóceń —patrz np. [80], str. 133-—137. 


formatorze oraz wymiarami i masą elementów. Zmiany poszczególnych elemen- 
tów takiej analizy w funkcji częstotliwości przedstawia rys. 3-107. Zwiększanie 
częstotliwości pozwala zmniejszyć masę M transformatora : wyjściowego (rys. 
3-107b) i— przy niezbyt dużych jej wartościach — zmniejszyć straty mocy”? 
(zależne od masy), a więc powiększyć jego sprawność (rys. 3-107a). 
Równocześnie wraz ze wzrostem częstotliwości wzrastają straty mocy w tran- 
zystorach P,r (rys. 3-107c) lub tyrystorach. W rezultacie całkowita moc strat 
P,z jest uzależniona od częstotliwości f w sposób jakościowo pokazany na rys. 
3-107c. Optymalna częstotliwość waha się zazwyczaj od 100--5000 Hz w przy- 
padku transformatorów wykonanych z blach i przetwornic stosunkowo dużej 
mocy, do I kHz-+ 50 kHz w przypadku transformatorów ferrytowych i przetwornic 
stosunkowo niewielkiej mocy, w których można stosować tranzystory krzemowe 
o dużych szybkościach przełączania [34]. 

Należy jeszcze dodać, że gdy przetwornica zawiera prostownik, tzn. jest przetwor- 
nicą prądu stałego, wówczas wzrost częstotliwości ułatwia filtrację tętnień lub 
pozwala zmniejszyć masę i gabaryty elementów filtru. 

Pomijając szereg spraw związanych np. ze stabilizacją częstotliwości [73], [80], 
stabilizacją napięcia wyjściowego [34], regulacją napięcia wyjściowego [80] czy 
stanami przejściowymi [64], [80], [81], należy zwrócić jeszcze uwagę na pro - 
blem zabezpieczenia przetwornic. Przetwornice bez sterowania 
zewnętrznego (samowzbudne) odznaczają się zazwyczaj zabezpieczeniem samo- 
istnym, polegającym na tym, że zwarcie zacisków wyjściowych przerywa pracę 
przetwornicy przy niewielkich mocach traconych w tranzystorach. Natomiast 
znaczne niebezpieczeństwo uszkodzenia występuje w przetwornicach z tzw. 


Rys. 3-108. Charakterystyka obciążenia 

l, = g(l,) przetwornic samowzbudnych' 
(a) oraz przetwornic z tzw. wzmacniaczami 
mocy (b) [73] 


wzmacniaczami mocy (rys. 3-106) o sterowaniu zewnętrznym, gdzie zwarcie 
zacisków może prowadzić do gwałtownego wzrostu mocy wydzielanej w tran- 
zystorach lub tyrystorach — co wymaga odpowiednich dodatkowych zabezpie- 
czeń”. Różnice między tymi dwoma rodzajami przetwornic znajdują odbicie 
w charakterystykach obciążenia, które zazwyczaj mają postać zbliżoną do po- 
kazanych na rys. 3-108. 

W przypadku przetwornic prądu stałego dodatkowego omówienia wymagają 
jeszcze prostowniki, dzięki którym na wyjściu otrzymuje się przetworzony 
"" W przeciętnych przetwornicach [34] około 2/3 strat energii przypada na transformator wyj- 


ściowy. 
** Patrz np. [80], str. 61—-63. 
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a; 


na różny od zasilającego prąd stały. Specyfika tych prostowników wynika 
z prostowania napięć o stosunkowo dużych częstotliwościach' (do, dziesiąt- 
ków kHz) i przebiegach zbliżonych do prostokątnych,ł a ponadto z tego, że 
często mają one postać powielaczy napięcia. Takie bowiem rozwiązanie umożli- 


ia (t) b, Ca 


ułt) 


[Ą o Rp u? (t) 


Rys. 3-109. 
Przebiegi prądów 

i napięć w układach 
prostowniczych 


przetwornic prądu 
stałego [80] 


wia zmniejszenie liczby zwojów uzwojenia wtórnego transformatora, co z kolei 
zmniejsza wartość indukcyjności rozproszenia i pojemności międzyzwojowych 
i pozwala przez to uniknąć, niekorzystnych energetycznie, stanów przejścio- 
wych [34]. 

Praca diod prostowniczych w tych warunkach jest istotnie zależna od bezwład- 
ności procesów przełączania. W szczególności, skokowej zmianie napięcia na 
odpowiadające przewodzeniu diody nie towarzyszy skokowy przyrost prądu, 


a jedynie jego narastanie, uwarunkowane bezwładnością dyfuzji nośników ładunku 
w obszarze bazy. Podobnie skokowa zmiana napięcia wejściowego nie odpowiada- 
jąca stanowi zaporowemu nie spowoduje natychmiastowego przerwania prądu 
diody, a tylko przepływ szybko zanikającego prądu o przeciwnym kierunku, 
który wynika z odprowadzenia z obszaru bazy ładunku zgromadzonych nośników 
mniejszościowych. To ostatnie zjawisko istotnie komplikuje analizę pracy prze- 
twornicy, ponieważ wynika z niego, że w chwilach komutacji diody prostownicze 
umożliwiają przepływ dość znacznych prądów wstecznych, powodujących zmiany 
i zakłócenia w pracy pozostałych składowych układu. 

W rezultacie, przebiegi prądów i napięć w najprostszych prostownikach tego 
rodzaju?” są zbliżone do pokazanych na rys. 3-109. Zwróćmy szczególną uwagę na 
rys. 3-109a5, z którego wynika, że dla typowych diod prostowniczych? spadek 
skuteczności prostowania występuje już przy częstotliwościach 1 --2 kHz. Pociąga 
to za sobą także wzrost mocy wydzielanej w diodach (patrz [80], str. 67) i musi 
być brane pod uwagę przy projektowaniu przekładni transformatora oraz radia- 
torów diod prostowniczych. Zauważmy także niekorzystny wpływ bezwładności 
diod prostowniczych na poziom tętnień napięcia wyjściowego u-(t). Można przy 
tym pokazać [80], że w przetwornicach o znacznych częstotliwościach komutacji 
skutki bezwładności diod prostowniczych są mniejsze w przypadku zastosowania 
filtrów z wejściem indukcyjnym. 
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ROZDZIAŁ 


Układy operacyjne 


4.1. _ Uwagi wstępne 


Układami operacyjnymi nazwano tutaj takie układy elektroniczne, których za- 
daniem jest zrealizowanie prostych operacji (np. dodawania, odejmowania, loga- 
rytmowania, mnożenia lub dzielenia) nad doprowadzonymi sygnałami. Układy 
tego rodzaju odgrywają istotną rolę przy różnorodnych przetwarzaniach sygna- 
łów, nanoszeniu informacji na sygnały nośne (modulacji), odtwarzaniu informacji 
na podstawie sygnałów zmodulowanych (demodulacji), a także w licznych urzą- 
dzeniach pomiarowych. Są one najczęściej realizowane jako układy przenoszące 
małe moce (zazwyczaj rzędu miliwatów, a często nawet mniejsze), co uzasadnia 
niewielkie zainteresowanie ich parametrami energetycznymi. 

Istotnym problemem przy opracowywaniu układów operacyjnych jest minima- 
lizacja błędów i zapewnianie możliwie dużej dynamiki przenoszonych sygnałów. 
Trzeba ogólnie powiedzieć, że miara błędu jest w takim przypadku ogólnie zależna 
od celu, jakiemu służy dokonanie danej operacji, oraz warunków, w jakich pracuje 
dany układ (np. znaczne zmiany temperatury, praca w długich okresach czasu itp.). 
Możliwe są przy tym dość złożone zjawiska o charakterze pasożytniczym, gdy 
np. w układzie logarytmującym powstaje zależność pasma częstotliwości przeno- 
szonych od amplitudy sygnałów [17], [2] przy zadowalającej dokładności realizacji 
samej operacji logarytmowania. 

Szczególne trudności powstają jednak przy ocenie dokładności realizacji operacji 
nieliniowych (np. logarytmowania, mnożenia czy potęgowania). Wynikają one 
z jednej strony z występowania bardzo złożonych sygnałów o bogatym i ciągłym 
widmie częstotliwości oraz znacznej rozpiętości chwilowych wartości, z drugiej 
natomiast z wykorzystywania rozbudowanych obwodów nieliniowych, zawie- 
rających często wiele diod i tranzystorów. 

Można bez większej obawy popełnienia błędu stwierdzić, że nie istnieje obecnie 
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przydatna technicznie i dostatecznie ogólna teoria działania układów operacyj- 
nych w takim ogólnym rozumieniu. Natomiast niektóre wyspecjalizowane roz- 
ważania na ten temat zostaną przedstawione przy omawianiu poszczególnych 
układów. 

Ogólnie jednak duże dokładności”” realizacji operacji, zwłaszcza nieliniowych, 
są osiągane przy widmach sygnałów osiągających kilkaset Hz (zazwyczaj 100-200 
Hz), natomiast górna granica osiąganych częstotliwości granicznych nie prze- 
kracza kilku-kilkunastu MHz, jednak z błędami szacowanymi na kilkanaście, 
a nawet więcej procent. 


4.2. Układy sumujące i odejmujące 


Spośród układów operacyjnych jedynie układy tej grupy mogą i powinny odzna- 
czać się liniowością?. Oznacza to w szczególności, że błąd sumowania 
i odejmowania będzie tym większy, im znaczniejsze będą wszelkie przejawy nie- 
liniowości np. tranzystorów, a więc praktycznie im większa będzie amplituda 
sumowanych czy odejmowanych sygnałów. 
W najprostszym przypadku układ sumujący ma dwa wejścia oraz jedno wyjście — 
jak to pokazuje rys. 4-1. Mówimy, że zachodzi idealna operacja sumo- 
wania? gdy 

u(t) = a,u,(1)+azu,(t) = a, |(0+ (=|uo| (4-1) 


lub 


U„(S) = a, U;(s)+aU2(s) (4-2) 


gdzie a, , a, — stałe, spełniające warunek a,a, > 0. 


Rys. 4-1. Ogólna postać 
sumatora dwu sygnałów 
(a) oraz najczęściej 
stosowana postać sumatora 
o wejściach asymetrycznych 


(b) 


W rzeczywistych sumatorach 

Uw(t) = ay; (£) + a>ua(t) HA, (4-3) 
gdzie: A,=Qglu,ua,t, T5), 

t — czas, 

T, — temperatura otoczenia, 
RAYA błędami odchylenia sygnału wyjściowego od idealnego poniżej 1%. 
2) Przedstawienie tych układów w książce poświęconej układom nieliniowym dopełnia w istotny 
sposób tematyki układów operacyjnych. 
3%» Nie żądamy tutaj, by a, = aa, ponieważ ustalenie wzajemnych relacji między tymi współ- 


czynnikami może być zwykle łatwo dokonywane poprzez zastosowanie odpowiednich dzielni- 
ków skompensowanych na wejściach sumatora. 


lub 
Uw,(S) = 71(5) U;(S) +y2(5) U2(s) + AU(S, t, T) (4-4) 


gdzie: y+(s), Yz(5) — ogólnie różne od siebie funkcje zmiennej zespolonej s. 

Od sumatora wymaga się, aby odchylenia od zależności (4-1) oraz (4-2) były 
dostatecznie małe. 

Innym warunkiem nakładanym na sumatory jest warunek separacji wejść i ich 
asymetryczności. Oznacza to, że zazwyczaj żąda się, aby jeden z zacisków każdego 
wejścia miał potencjał zerowy lub stały i niezależny od sygnałów, a ponadto by 
przenoszenie sygnałów między wejściami było możliwie małe. Odpowiada to 
strukturze pokazanej na rys. 4-1b, gdzie doprowadzenie sygnału do np. węzła W; 
powinno wywoływać pomijalnie małe jego przenikanie do węzła W, —i od- 
wrotnie. 

Najprostsza realizacja takiego sumatora ma postać układu pokazanego na rys. 4-2a. Jeżeli wid- 
ma sumowanych sygnałów leżą w zakresie stosunkowo małych częstotliwości (np. setki Hz), 


wówczas dla analizy pracy sumatora można przyjąć przybliżony schemat zastępczy jak na rys. 
4-2b. Otrzymujemy wówczas 


| 8. s 
lwy F — (Bmlla+$m2lu)-—- = (- ant (- - ID (4-5) 


gdzie G == ga1 FZa2 + Gy. 
Dodanie dalszych tranzystorów: T3, T4, ... obciążonych wspólną rezystancją R» pozwala ana- 
logicznie sumować odpowiednio większą liczbę sygnałów. 
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Rys. 4-2. Najprostsza realizacja sumatora (a) i jego przybliżony schemat zastępczy dla m.cz. (b) 


Sumator tego typu odznacza się niezbyt dobrymi parametrami jakościowymi, szczególnie ze 
względu na duży poziom dryftów [składnik A, w zależności (4-3)] i ograniczony przedział linio- 
wej pracy (mała dynamika). Ponadto łączenie wielu tranzystorów do wspólnego obciążenia znacz- 
nie powiększa niebezpieczeństwo utraty stabilności i pogarsza własności częstotliwościowe. 

Z tych względów najczęściej stosowanymi sumatorami są obecnie układy wyko- 
rzystujące scalone wzmacniacze operacyjne. Najprostszy w tej grupie sumatorów 
jest układ pokazany na rys. 4-3a, . Zakładając, że dryft wzmacniacza operacyjnego 
jest wyrażony poprzez SEM ep, włączoną jak na rys. 4-3a,, oraz uwzględniając 
rezystancje robocze wzmacniacza r„e i r,, można napisać dla węzła W, (rys. 
4-32) 

Ug—Uy Up — My 


ipb = PE 4, (4-6) 
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Ponadto, pomijając w węźle W, prąd i, jako na ogół znacznie mniejszy od po- 
zostałych prądów, mamy 


u = — oce 5 
k Ps Rtrw 


= — ko; (4-7) 


Rys. 4-3. Sumatory 
ze wzmacniaczami operacyjnymi 


otrzymamy 
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E A 1 3 
PROROK RS RR 
SZANADE 1. 1, 1  1+łk, 


R, R, » Fwe Ry 


(4-8) 


Wprowadzając zależność (4-8) do wzoru (4-7) po elementarnych przekształce- 
niach otrzymamy 


U = QrUG+Ad2U,+d3€p (4-9) 
gdzie 
zh | R 
ad, = z — R 
1+ Ra L „Ra gj 
| + k, R, R, Twe 
ko Ry ko OR 
zaj | Ry 
dą = 0 u e =E; 
: 1+ R, m R, R, 
( i + ko R, R, Twe 
k, | R; ko ee, 


EAT a 

ko Ry ko Twe Ra R, ko>l 
R 

=-(+-Ż) w aka, 


Zależność (4-9) pokazuje, że istotnie układ z rys. 4-3a jest sumatorem (a;a, > 0), 
ale ponadto widać z niej wpływ skończonego wzmocnienia wzmacniacza k,, ogra- 
niczonej rezystancji wejściowej r„e oraz dryftu wzmacniacza ep. Ponieważ wy- 
mienione tu parametry wzmacniacza operacyjnego mogą ulegać pewnym waha- 
niom w czasie (zmiany temperatury i napięć zasilających), dążymy do ogranicze- 
nia ich roli poprzez dostosowanie rodzaju wzmacniacza do warunków pracy su- 
matora””. Ponadto minimalizujemy dryft wzmacniacza, wyrównując poziom rezy- 
stancji na obu jego wejściach”. Przy założeniu, że wzmacniacz operacyjny i jego 
zasilanie zostały prawidłowo dobrane do poziomu sygnałów oraz rezystancji 
Ra, Ry,..., Ry, Rę otrzymujemy układ sumatora, pokazany na rys. 4-3b, w którym 


ż Bacy u ; 
zwykle można przyjmować: i, £ 0, ep x 0,k, = —2.) > 1. Wówczas 


s 


jokiyti +... Łię © i (4-10) 


1) Jak wiadomo, różne typy wzmacniaczy operacyjnych różnią się np. wartościami rezystancji 
wejściowej (różnicowej) rwe, składowymi dryftu: napięciową i prądową, dryftami temperaturo- 
wymi itp. 

2) Szczegółowe omówienie dryftów — patrz np. [11], rozdz. 7 lub [13], rozdz. 10. 
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oraz 
u2 
js Uaz Us kad ko Ua 
WE Re Ba R 
u 
= Uk Us 7 o: ko Uk 
* R RR R 
u 
i Us U2 (ę ru) uą 
f = = POKE 
Ry Ry Ry 
co podstawione do (4-10) daje 
Ua Ub u Uk U> 
1. Rog M — 4-11 
RTR R FSRR "AOR SA 
Stąd ostatecznie 
Ry Ry ( a 
m | — ——- Ju + | — —— z — —— 4- 
3 ( Re) | Ry |e* SA BE” A 


Duże wzmocnienie k, wzmacniacza operacyjnego powoduje, że wskutek zjawiska 
Millera [11] rezystancja widziana na zaciskach AR (rys. 4-3b) jest znikoma, bo- 
Ry 


ko" Dzięki temu zachodzą zazwyczaj zależności 
6 


wiem wynosi ok. 


R R 
R.> RB Z | R, > Ras £ p.» Re > Rap Fa 


zapewniające znikome oddziaływanie jednego wejścia na pozostałe”. 

Współczynniki występujące w zależności (4-12) mogą być w tego rodzaju suma- 
torach regulowane zarówno zmianami rezystancji na wejściach, jak też poprzez 
zastosowanie dzielnika na wyjściu sumatora (rys. 4-3c). W takim przypadku, 
utrzymując założenia przyjęte w przypadku sumatora z rys. 4-3b, dostajemy [12] 


R R R 
U, R (- o |+| Bd | " +| --5dr (4-13) 


gdzie y — współczynnik podziału napięcia w dzielniku wyjściowym (rys. 4-30). 
Oprócz przedstawionych sumatorów odwracających fazę stosuje się czasami sumatory nieod- 
wracające [21] o układzie pokazanym na rys. 4-3d. 


Rozważając zakres małych częstotliwości i przyjmując założenia pomijalnego wpływu rezystancji 
wejściowej i wyjściowej wzmacniacza można napisać 


U2 = FkoUz—kKolty = + kolz—Ykou2 (4-14) 
R; 
7" RitRa 
u Ug—Ux UĘ—Ux U; —Ux 
Hz m + + (4-15) 
R; Ra R; Ry 


1 Punkty .4B są czasami [13] nazywane „bezprądowo zwartymi”” — co dobrze oddaje istotę se- 
paracji wejść. 


Wyznaczając z (4-15) napięcie u, uzyskuje się 


Ua Up Uk 
Ro Ri ER: 
Ux Że a b ń k (4-16) 
R, 
1 1 y: 1 4 1 A A 1 
R: R. R R R 
co podstawione do (4-14) daje 
Ua UL Uk 
1 RR R 
| RECZ PPE REPERARE R 8 (4-17) 
>: 1 1 
(> R. 
Zakładając teraz warunek dużego wzmocnienia wzmacniacza operacyjnego, tzn. 
> 
Y k, 
ostatecznie otrzymuje się 
Z CIE RENEE A WC "Ux 4-17 
2 yR, a yR, b yR; k ( ) 


Wykazano w ten sposób, że istotnie układ z rys. 4-3d może wypełniać funkcję nieodwracającego 
sumatora. Układ tego rodzaju jest jednak rzadko stosowany, ponieważ w swojej wyjściowej po- 
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Rys. 4-4. Uogólniona 
postać sumatorów ze 
wzmacniaczami 
operacyjnymi 


staci (bez opornika R,) odznacza się znacznym przenikaniem sygnałów pomiędzy wejściami, 
a ponadto stwarza pewne trudności przy minimalizacji dryftów. 


Kiedy widma sumowanych sygnałów zawierają duże częstotliwości zachodzi po- 
trzeba odpowiedniej kompensacji sumatora. 


Rozważmy ten problem analizując układ pokazany na rys. 4-4a. Zakładamy tutaj znaczący wpływ 
admitancji wejściowej y„e wzmacniacza operacyjnego (np. wskutek istnienia pojemności wejścio- 
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wej) i dowolną transmitancję k(s). Dla węzła (W) mamy teraz 


(U.—U;) Ya + (U,—U;) 7, = U; Ywe T(US—U2) Yp (4-18) 
skąd, wobec U, = —k(s)U,, dostajemy 
U+UK = -u| 7" a ty, (4-19) 
S 


[naczej 


2 A —M 
ian JsetOTÓEYE vy | JwethtO>+ Tr , y u 
k(s) * kC) ć 


= y,U.+ 7» UŁ (4-20) 
Gdyby ogólnie sumator miał m wejść, mielibyśmy 
24 24 
y= n : sa Y> > s 
Jwc+ > Y,+ Ye zj) **" 
= 4 
ks) +Yp 
n 
Yz(5) = Ywe()+Tr() + )) Y;(3) 
i=a 
Kładąc s = jw, dostajemy 
Ą — (jo) 
yljo) = a (4-21) 
. Yz (jv) 1 
Yr(jo)| 1 ————* ——— 
Yr (jo) k(jo) 


W przedziale pulsacji, dla których 4 określone zależnością 
Ysioó) 1 
Yr(jo) k(jo) 


jest dostatecznie małe”? możemy napisać 


ej? 


nn 1 R I 0 iii 22 
y(jo) Z (o) | YśGo)  k*Go) (4-22) 


gdzie: Y*, k* — wartości sprzężone z Y, k. 
Dla takich warunków 


n 

| Yy(jo) . —Y(Go)Yz(jo) „ . 

lie ZW ZE UG ), z Us(i0) (4-23) 
j j=a Yp(jo) a |Y>|*k*(jo) j 
Sumator uważamy za skompensowany, gdy 

Ya(jo) 
7a FA] 
Yr(Jo) 
Y,(jv) 

: = da 
Yr(jo) 
Y„(jo) 
Y;io) 
41,42, ..., AG —liczby rzeczywiste, stałe, 

1 1 Z 

_ (l +zcosy) jzsiny Nd scćśb 


'» Mamy: = A 
1+zejw 1+z* +2zcosy zęl 


natomiast druga z sum w wyrażeniu (4-23) ma wartość pomijalną. W przypadku zastosowania 
kondensatorów kompensacyjnych jak na rys. 4-4b, mamy 


1 
Y =——(1+jwtj); Tj = R;C; 
R; 


1 
Yr =—-(1+joTp); Tp = RrCp 
Rp 


i wówczas warunek kompensacji 
Y R» 1+jotj' 
m za (4-24) 
Tr R; 1+)oTpj 
zachodzi kiedy 
Tj = Tr(j =a, Duż n) 


Przyjmując strukturę sumatora jak na rys. 4-4c, mamy 


Ja = Yb FL. sym PO (4-25) 
Yz(5) + k(s)Yr(s) 
Sumator taki byłby całkowicie skompensowany, gdyby 
Ya(5) = Y(S) = ... = Yn(s) == Yo = const 
co wymaga spełnienia warunku 
—w Tz(s 
k(s) = WEZ (4-26) 


polegającego na odpowiedniej zgodności zer i biegunów transmitancji wzmacniacza operacyj- 
nego oraz obwodu sprzężenia zwrotnego. Spotykane praktycznie wzmacniacze operacyjne mają 


transmitancje widmowe bez znaczących zer”. Z tego powodu jest często wygodnie zmodyfiko- 
wać układ sumatora do postaci przedstawionej na rys. 4-4d, gdzie 


kla) z KA) 4-27 
RACZKO a 


Podstawiając k'(s) do (4-26) łatwo można stwierdzić znaczne rozszerzenie możliwości kompen- 
sacji sumatora. 


Można jednak pokazać, że pełna kompensacja w całym przedziale częstotliwości 
nie jest możliwa i zawsze pozostaje co najmniej jeden nieskompensowany biegun. 
Błąd sumowania będzie dopuszczalny, kiedy częstotliwość takich nieskompenso- 
wanych biegunów dostatecznie przewyższa maksymalne częstotliwości widma 
sygnałów sumowanych. 

Opracowując kompensację sumatorów należy oczywiście pamiętać o koniecz- 
ności spełnienia warunków stabilności. Konieczność zapewnienia odpowiednich 
marginesów stabilności [11] jest często także powodem ograniczenia zakresu 
i stopnia kompensacji sumatora. 

Układ realizuje idealnie operację odejmowania, kiedy 


Uwy(t) = a; uy(1) +aau>(t) (4-28) 


gdzie a; , a, — stałe, spełniające warunek a; a, < 0. 


1 Oznacza to, że pulsacje odpowiadające zerom transmitancji są położone daleko poza pasmem 
wzmacniacza. 
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Idealne układy odejmujące nie są realizowalne i podobnie jak w przypadku su- 
matorów występują w tej grupie także zagadnienia kompensacji częstotliwościowej, 
dryftów i ograniczenia dynamiki. 

Przykładem najprostszego układu odejmującego może być wzmacniacz różnicowy, 
pokazany na rys. 4-5a. Przy małych częstotliwościach można napisać [11] 


Up = Ay My + > U> 


4- 
0<aqa<1l; 0<a<l ać 
W tej sytuacji napięcie efektywnie sterujące tranzystor 72 wynosi 
U; = UU—Up = U(1—a+)—dyu, (4-30) 


Rys. 4-5. Przykłady układów 
realizujących operację 
odejmowania sygnałów ty, ua 


i wobec tego napięcie wyjściowe 
Uwy = —ku; = (a;k)u, + [(a,—l)k]u, = A,u, + A>u, (4-31) 


gdzie A; 4, = —a,(1—a,)k? <0. 

Wadami takiego układu odejmującego są: znaczne dryfty (tzn. znaczny sygnał 
błędu) oraz ograniczona dynamika, zaletami natomiast — prostota i łatwość 
realizacji. 

Pod względem poziomu dryftu znacznie lepszy jest układ wzmacniacza różnico- 
wego z wyjściem symetrycznym, pokazany na rys. 4-5b. Działanie układu jest 
analogiczne jak układu poprzednio omawianego, natomiast poziom dryftów może 
być wielokrotnie obniżony poprzez staranną symetryzację układu i zastąpienie 
rezystancji Ry źródłem prądowym [11]. 

Jeszcze lepsze własności mają układy odejmujące, pokazane na rys. 4-5ci d. Zakła- 
dając symetrię wzmocnień z obu wejść wzmacniacza operacyjnego oraz pomijalny 
wpływ rezystancji wejściowych, możemy dla układu z rys. 4-5c napisać 


uwy = +ku,—ku, (4-32) 
Ur —UĄ zż Hz U wy. z 
RE (4-33) 
R, 
Up = U ————— 4-34 
». 2 RR+R;, (4-34) 


Wyznaczając u, z (4-33) i podstawiając tę zależność wraz z (4-34) do (4-32) do- 
stajemy 


SEO GZ TEEN, REMY kRa_ > 
W RER. RALFBR.* RY(LEOAK leze 
R;z+RR R R 
lac R; + Rą ka R, U R, "U (4-35) 
Przyjmując (przy k > 1) zależności 
Rz=R;; R =R 
dostajemy 
R 
tny X > (1—u,) (4-35) 
i 


Wadą takiego układu odejmującego jest jednak wysoki poziom rezystancji, wy- 
stępujący na obu wejściach wzmacniacza operacyjnego”, co powoduje wzajemne 
oddziaływanie obwodów źródła u, na obwód źródła u; , zwłaszcza gdy impedancja 
wejściowa samego wzmacniacza jest porównywalna z impedancjami obwodów 
wejściowych. Wady tej nie wykazuje układ odejmujący, przedstawiony na rys.4-5d. 
W układzie tym wzmacniacz W,, z opornikami sprzężenia zwrotnego (R+ R) 
tworzy inwerter jednostkowy [11], tzn. napięcie wyjściowe tego wzmacniacza wy- 


1 Brak punktów „zerowego potencjału” [21], nazywanych także punktami *”bezprądowego 
zwarcia” [13]. 
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nosi — ua. Natomiast wzmacniacz W, z odpowiednimi opornikami tworzy znany 
nam już sumator odwracający (rys. 4-3). W tej sytuacji 


U; X ENEI = pla U (4-36) 
Wadą takiego układu odejmującego jest jedynie konieczność użycia dodatkowego 
wzmacniacza operacyjnego, powiązana z komplikacją kompensacji częstotliwo- 
ściowej i wprowadzaniem dodatkowych dryftów. 

Operację odejmowania można również zrealizować w układzie bardziej złożonym, pokazanym 


na rys. 4-5e, a nazywanym potencjometrycznym układem różnicowym” 
[18]. 


Zakładając, że wzmacniacze operacyjne Wy, W, W: są jednakowe i mają pomijalne rezystancje 
wejściowe, możemy napisać 


u4 = +kuy—kux (4-37) 
Up == +kuą —kuy (4-38) 
U4A—UB 5 9 

ŚTT ETC ) (4-39) 

ky = UB PoE . (4-40) 
Podstawiając (4-39) i (4-40) do (4-37) i (4-38) po uporządkowaniu dostajemy 

[1+k) +b) +a]u4+akug = (lta+b)kuy (4-41) 

bkuyt [(1+k) (1+a)+b]uz = (1+a+b)ku, (4-42) 
Przyjmując, że k 3> 1 oraz k 3 a, b możemy na tej podstawie napisać 

(1+b) ku4yrakug £ (1+a+b)ku; (4-41') 

bkuąt+k(1+ajus Z (1+a+b)ku (4-42') 
skąd 

u4—up Z (1+a+b) (u; —u>) (4-43) 


Znając napięcie pomiędzy punktami 4, B układu ze wzmacniaczem Wz; można łatwo wyznaczyć 
napięcie wy ściowe z zależności 


—KN —kN ( ) (4-44) 
wy 5 Nm HAB Z u4—U 
"ZAANEE O" JoNnk "2 
Podstawiając do tego wzoru zależność (4-43) dostajemy 
—KN(1 + a-+ b) | 
Uyy = (u, —u z —N|+a+b) (us —u 4-45 
y 1:N+k t ana ( ) (U1 —U2) ( ) 


Zasadniczą zaletą takiego potencjometrycznego układu różnicowego jest szczególnie wysoki po- 
ziom rezystancji wejściowej [18]. 

Ponieważ wzmacniacze operacyjne W, i W» pracują w układach nieodwracających fazy, ich re- 
zystancja wejściowa jest praktycznie określona przez wejściowe rezystancje sumacyjne wzmac- 
niaczy [13] oraz stan izolacji wejścia i może być rzędu megaomów i więcej. 

Zauważmy jeszcze, porównując (4-45) oraz (4-43), że układ wyjściowy ze wzmacniaczem W3 
realizuje tutaj wzmocnienie (N > 1), asymetryzację oraz separację od zmian rezystancji obcią- 
żenia. 


") Można realizować układy odejmujące tego rodzaju (tzn. z wejściami nieodwracającymi, co 
pozwala uzyskiwać duże rezystancje wejściowe) przy użyciu tylko dwu wzmacniaczy operacyj- 
nych W;, W. Patrz np. [13], str. 529 -—530. 


4.3. _ Układy logarytmujące 1 antylogarytmujące 
(wykładnicze) 
4.3.1. Wprowadzenie 


Jeżeli sygnał wejściowy x (prąd lub napięcie) jest powiązany z sygnałem wyjścio- 
wym y (prąd lub napięcie) zależnościami 


Y = ay +azlnx (4-46) 
y = b,e* (4-47) 
p= cx = c,676 (4-48) 


wówczas mówimy, że układ realizuje odpowiednio: 

1) operację logarytmowania, 

2) operację antylogarytmowania, 

3) operację potęgowania. 

W rzeczywistych układach operacyjnych tej grupy zależności (4-46) do (4-48) mo- 
gą być realizowane jedynie w ograniczonych przedziałach wartości sygnału wej- 
ściowego x i to jedynie w sposób przybliżony, tzn. zgodnie z zależnościami 


y = a,+azlnx+Ayr (4-46') 
y = b,e*:*+4-Ayp (4-47') 
Y = (1x2+Ayp (4-48') 


gdzie: Ayr, Ape, Ayp — błędy operacji, ogólnie zależne od wartości sygnału x. 

W każdym z takich układów operacyjnych zależność sygnału wyjściowego y od 
sygnału wejściowego x jest zależnością nieliniową. Oznacza to, że muszą w nich 
występować elementy istotnie nieliniowe. W ogromnej większości przypadków 
elementami tymi są diody półprzewodnikowe lub tranzystory bipolarne. 
Przydatność diod wynika z tego, że dominująca zazwyczaj w zakresie przewodze- 
nia złącza składowa dyfuzyjna prądu diody może być opisana zależnością [2], [8]7) 


UD 
ip zle Mer — „| (4-49) 
gdzie: 


kT T 


M — współczynnik liczbowy, wynoszący: 
w przypadku germanu M,, £ 1, 
w przypadku krzemu M;, = 1-3 (Średnio ok. 2). 


U W rozdziale tym stosujemy opis z wykładnikiem bezpośrednio uzależnionym od potencjału 
termicznego gr. Jest to uzasadnione chęcią wyraźnego pokazania wrażliwości układów opera- 
cyjnych na zmiany temperatury otoczenia. W pozostałych rozdziałach stosowana jest na ogół 
aproksymacja o postaci: 


1 
ip Z Is(e/*D—1), gdzie y £% ——. 
pr 
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Jeżeli ograniczyć zakres zmienności napięcia na diodzie up do takich wartości, 
un 


przy których e*?r > 1, wówczas można napisać 


ż Up 
ł m In/, + —— 4- 
Nip n7, + Mor (4-50) 
łub 
up x Mor(inip—ln7,) (4-51) 


co przy ip = X, up = y odpowiada zależności (4-46). Przybliżony charakter wzoru 
(4-49) wynika z pominięcia np. składowych wynikających z procesu generacji- 
-rekombinacji nośników w obszarze ładunku przestrzennego, wpływu spadku 
napięcia na rezystancjach półprzewodnika itp. [5]. W konsekwencji zamiast (4-51) 
dostajemy 

Up = Mogr(lnip—ln7,)+ Aup(ip) (4-51') 
a więc zależność o postaci (4-46'), przy czym błąd Aup osiąga najczęściej znaczne 
wartości”). 
W przypadku diod krzemowych zależność (4-51) może opisywać zależność na- 
pięcia od prądu co najwyżej w zakresie 5--6 dekad prądu [5], [13], położonych 
zazwyczaj w przedziale od ułamków nA do ułamków mA”. 
Równocześnie w zakresie tak małych prądów w licznych diodach obserwuje się 
zjawisko „,dryftu czasowego” związane z gromadzeniem ładunku w wewnętrznych 
defektach złącza [5]. 
Znacznie korzystniejsze własności mają pod tym względem tranzystory krzemo- 
we — zwłaszcza epiplanarne. Mianowicie prąd kolektora takich tranzystorów 
można opisać zależnością: 

UCB UĘB 

= RZSRZNCCJH bie 1) (4-52) 
gdzie składniki w nawiasie kwadratowym odpowiadają prądowi upływowemu 
oraz prądowi generacji-rekombinacji w obszarach doprowadzeń bazy i kolektora, 
a także prądowi dyfuzyjnemu w złączu kolektorowym. Jeżeli Ucz © 0, wówczas 
wyrażenie w nawiasie kwadratowym można pominąć i w bardzo szerokim prze- 
dziale 9 -- 10 dekad [6], [7], [22] — położonym zazwyczaj w zakresie od 107'* A 
do 107*% A —- przyjmować 


UEB 
ic m l,|e ?r —1 (4-53) 
Zakładając ponadto, że zakres zmienności napięcia na złączu emiterowym za- 
pewnia spełnienie nierówności” 


UEB 


e r >l 


b Błąd diodowego układu logarytmującego można zmniejszyć stosując układy wielodiodowe 
z odpowiednim rozkładem wstępnych polaryzacji każdej diody lub odpowiednimi dzielnikami. 

2» Mówiąc o przedziałach prądu, zwróćmy uwagę na to, że w omawianych układach praktycznie 
wyłącznie stosuje się diody i tranzystory małych (miliwatowych) mocy. 

3) Ponieważ e*|+.-.4 x 54,6, uważamy zazwyczaj, że nierówność ta zachodzi, kiedy tgp > Agr X 
m 100 mV. 


otrzymujemy 
Inię © 1n],+ EB (4-54) 
PT 
lub 
UugB £ Pr(lnic—ln7,) (4-55) 
— KT 
PT q 


4.3.2. Układy logarytmujące 


Przedstawione własności diod i tranzystorów umożliwiają realizację różnorod- 
nych układów logarytmujących. W przypadku diod mają one zazwyczaj postać 
pokazaną na rys. 4-6. W układzie z rys. 4-6a'> [5] napięcie sterujące wzmacniacz 
u,(t) (przy r, = 0) jest równe napięciu na diodzie up(t). Jeżeli prąd diody ip(t) 


jest dostatecznie zbliżony do wartości ne) , możemy napisać [patrz (4-51)] 
u;(t) £ (—Mogrln/I.)+ Morlnip(t) 
x (—Morln7,)+ Morln LO. (4-56) 
lub 
u,(t) z A, + A>lgu;(t) (4-56') 
gdzie: 


A; £ —23 Mor(lgil,+1gR) 
A> £ 2,3 Mor 


Charakterystyka rzeczywistej diody nieco odbiega od wynikającej z zależności 
(4-51), co powoduje, że również napięcie sterujące u,(£) nie jest dokładnie powią- 
zane z wartością u,(t) zależnością (4-56'). Ażeby zminimalizować błąd logaryt- 
mowania, w układach takich stosuje się dobierane oporniki r; i r, (rys. 4-6a). 

Na podobnej zasadzie działa wzmacniacz logarytmujący, którego stopień składo- 
wy jest pokazany na rys. 4-6b. Występujący tutaj dzielnik logarytmujący musi 
wypełniać swoją funkcję przy sygnałach o dowolnej polaryzacji. Prowadzi to do 
zestawu dwu diod D/, D2, włączonych przeciwnie i odpowiednio spolaryzowa- 
nych napięciami Up, Uąz?. Ustalając rezystancje R, r oraz napięcia polaryzu- 
jące diody wpływa się nie tylko na parametry logarytmowania [współczynniki 
ay, Q, W równaniu (4-46)], ałe także na wartość błędu tej operacji i dopuszczalną 
dynamikę przenoszonych sygnałów. Na szczególne podkreślenie zasługuje jednak 
wpływ tych wielkości na własności częstotliwościowe wzmacniacza logarytmicz- 
nego [2], [5], [23]. Nieliniowa zależność pojemności diody od napięcia przy nie- 


1 Jest to historycznie najstarsza postać układu logarytmującego, opisywana w pracach R. E. Me- 
agshera i E. P. Bentleya z 1939 r. 
2) W najprostszych układach tego rodzaju [2] nie stosuje się dodatkowej polaryzacji diod i usu- 


wa opornik r. 
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liniowych zależnościach postaci (4-49) prowadzi do opisu wzmacniacza istotnie 
nieliniowymi równaniami różniczkowymi. Rozwiązania ich są nie tylko złożonymi 
funkcjami parametrów wzmacniacza, ale ponadto zależą od przebiegu i wielkości 
logarytmowanych sygnałów. W przypadku sygnałów sinusoidalnych [2] można 
pokazać, że zazwyczaj: 


| Ozielnik | 
Logaryt mujący 


Rys. 4-6. Przykłady diodowych układów 
logarytmujących [2], [5], [18] 


a) pasmo wzmacniacza ulega rozszerzeniu (zwłaszcza w zakresie w.cz.) przy 
wzroście amplitudy”, 

b) małe zmiany szerokości pasma odpowiadają takim rezystancjom R, r, przy 
których przenoszenie sygnału przez dzielnik zachodzi ze znacznym tłumie- 
niem, 


1 Świadczy to o dominującej roli nieliniowych rezystancji diod. W ogniwie z rys. 4-6b 20-krotny 


wzrost amplit udyU;, przy f, rzędu MHz powoduje wzrost tej częstotliwości w granicach ok. 
2--4-krotnie. 


c) dynamika logarytmowania (tzn. zakres wartości amplitud U;, przy których 
napięcie wyjściowe u,(t) ma amplitudę proporcjonałną do IgU;) jest tym 
mniejsza, im większa jest częstotliwość logarytmowanego sygnału”. 

Dzielniki logarytmujące omawianego typu można stosować nie tylko w pasmo- 

wych wzmacniaczach logarytmicznych, ale również we wzmacniaczach selektyw- 

nych, gdzie oddziałują zarówno na charakterystykę dynamiczną, jak też charak- 

terystyki częstotliwościowe [2]. 

W układach logarytmujących ze wzmacniaczami operacyjnymi najczęściej spoty- 

kaną postacią układu jest pokazana na rys. 4-6c, Mamy tutaj 


u,(t) = —up(t) +u,(t)— Ex (4-57) 
co, w przypadku gdy 


kdĄ 
R 


ipZi, Z 


U> 
U; = — —- 


k 
wobec k > 1 oraz (4-51) daje 


n(t) z —23 Mprig-" O. + [2,3 Morlgl, — E.] (4-58) 
W układach takich źródło E;, wprowadza się dla uzyskania zerowej wartości 
napięcia sterującego (a więc i wyjściowego) przy ustalonej wartości napięcia 
logarytmowanego u,. Poprzez właściwy wybór tej wartości zmniejsza się także 
dryft wzmacniacza, co może prowadzić do rozszerzenia zakresu logarytmowa- 
nia [5]*). Praktyczna realizacja takiego źródła (małe dryfty własne, mała rezystan- 
cja wewnętrzna) nastręcza jednak szereg trudności, które powodują ograniczone 
zastosowanie tego rozwiązania. Często natomiast znajduje zastosowanie układ 
pokazany na rys. 4-6d, zwłaszcza gdy prądy wejściowe i, są zawarte w przedziale 
107* = 107” A [18]. Układ działa dzięki wykorzystaniu nieliniowych własności 
złącza emiterowego w sposób identyczny z układem poprzednio omówionym. 
Włączenie opornika r o niewielkiej wobec rę,. rezystancji pozwala tutaj zmniejszyć 
błąd logarytmowania. Natomiast kondensator C służy zapewnieniu stabilności”, 
zwłaszcza przy małym poziomie sygnałów logarytmowanych u; , kiedy rezystan- 


1) Jeżeli przy częstotliwościach rzędu kilkaset Hz zadowalający błąd logarytmowania można 
zapewnić w przedziale 6--7 dekad, to przy częstotliwościach wynoszących kilkaset kHz zakres 
ten jest zawężony do 3--4 dekad, natomiast w przedziale kilku-kilkunastu MHz trudno wy- 
kroczyć poza 1--2 dekady [2]. 

2 Układ taki logarytmuje także przy E, = 0, chociaż operacja ta jest obarczona wówczas sto- 
sunkowo znacznym błędem. 

3) Trzeba pamiętać, że w takim układzie występują pasożytnicze sprzężenia zwrotne (poprzez 
pojemności montażowe, indukcyjności doprowadzeń, obwody zasilania), które przy otwarciu 
pętli ujemnego sprzężenia zwrotnego i bardzo dużym wzmocnieniu różnicowym wzmacniaczy 
operacyjnych powodują utratę stabilności. Kondensator C jest najprostszym przykładem dwój- 
nika, zapewniającego minimalne sprzężenie zwrotne, a ogólnie zależnego od przebiegu i ko- 
rekcji charakterystyk częstotliwościowego wzmacniacza operacyjnego. 
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cja diody DT jest bardzo duża, a w związku z tym sprzężenie ujemne obejmujące 
wzmacniacz — bardzo słabe. 

Zakres wartości sygnałów dobrze logarytmowanych wynika tutaj nie tylko z włas- 
ności diody, ale także z własności wzmacniacza operacyjnego. W szczególności 
należy zauważyć, że prąd wejściowy i, różni się od prądu diody i, o wartość 
wejściowego prądu polaryzującego (spoczynkowego)”” 7, oraz prąd szumu obwo- 


LL Ely 


Rys. 4-7. Przykłady tranzystorowych układów 
logarytmujących [5], [18] 


n-p-n _ p-n-p 


dów wejściowych wzmacniacza operacyjnego. Podobnie potencjały zacisków 
wejściowych tego wzmacniacza różnią się o wejściowe napięcie niezrównoważenia 
Ux (zazwyczaj od ok. 0,5 mV do kilku mV). 
Przykładowo, przyjmując maksymalny prąd diody ipy = 1 mA, otrzymuje SiĘ My max = 10 V 
przy R = 10 kQ. Gdyby wejściowe napięcie niezrównoważenia wzmacniacza wynosiło 1 mV, 
to nawet przy prądzie połaryzującym wzmacniacze rzędu 10 nA (/,R < Ux) potencjały punktów 
Pi R na rys. 4-6d mogą różnić się o składową Ax 

Ay = |Vp—Va| = |Un+1,R| > I mV 


"> Prąd ten w różnych wzmacniaczach [4] ma wartości od kilku nA do kilku uA. 


stanowiącą pewien sygnał błędu. Ażeby jego udział nie przekroczył 1%, minimalny poziom loga- 
rytmowanego napięcia Hy mia „, musi być 100-krotnie większy, tzn. 


HUimin 2 100mV 
W takich warunkach otrzymuje się zaledwie ok. dwudekadowy zakres logarytmowania (100 mV-- 
— 10 V). 
Ażeby sax ten zakres do np. 4 dekad, należy zapewnić 100-krotne zmniejszenie „sygnału 
błędu” poprzez zastosowanie lepszego wzmacniacza (np. z wartościami /, £ O,lnA i Uy < 
< 10 eV, bardzo trudnymi do uzyskania) lub dopełnienie wzmacniacza operacyjnego odpowied- 
nim układem wejściowym, np. do postaci pokazanej na rys. 4-6e*). 
Widać stąd konieczność dopasowania: zakresu zmian prądu diody, rezystancji 
szeregowej na wejściu R (tzn. zakresu zmian napięcia wejściowego u,) oraz wzmac- 
niacza, przy których uzyskuje się największą dynamikę logarytmowania. Ogólnie, 
diodowe układy logarytmujące odznaczają się stosunkowo niewielką dynamiką 
sygnałów, ale mogą one wypełniać funkcję logarytmowania w nieco szerszym 
zakresie częstotliwości, aniżeli układy tranzystorowe”. Należy :jeszcze zwrócić 
uwagę na to, że wszystkie układy z rys. 4-6c, d i e mogą logarytmować jedynie 
sygnały o określonej, stałej polaryzacji. Zmiana tej polaryzacji zachodzi tutaj 
poprzez odwrócenie diody. Natomiast gdyby zachodziła konieczność logarytmo- 
wania przy obu polaryzacjach, wtedy należy w miejsce jednej diody włączyć zespół 
dwu diod (ewentualnie z SEM Ex; 2), połączonych równoległe i przeciwnie. 
Proste przykłady układów logarytmujących z tranzystorem 
są pokazane na rys. 4-7. 


W przypadku układu z rys. 4-7a można napisać 


—Uą = Ugg + Ey (4-59) 
co, zakładając że 


i mi Z 


R 
Ugp X Pr(lnic—ln7;) 
daje 
—u £ [Ex —2,39r(lg7,-+lgR)]+2,3prlgu, = 
= N+ Migu, (4-60) 


Funkcja źródła napięcia E£, jest tu analogiczna do omówionej poprzednio funkcji 
takiego źródła w układzie diodowym. Wysoki poziom rezystancji dla prądu stałego 
w punkcie P skłania tu często do stosowania polaryzacji typu równoległego, poka- 
zanej na rys. 4-7b. W układzie takim rezystancja R, jest zwykle co najmniej 
kilkakrotnie większa od rezystancji R, , dioda D służy do zabezpieczenia tranzys- 
tora T przed skutkami włączenia napięcia u, o przeciwnej polaryzacji, natomiast 
kondensator C stanowi element zapewniający stabilność całego układu (szczególnie 


W układzie takim szczególnemu zmniejszeniu może ulegać wejściowy prąd polaryżujący I, 
przy znacznie mniejszej poprawie napięcia niezrównoważenia Uy, co skłania do stosowania 
odpowiednio większych rezystancji R. Dzielnik wyjściowy Rs, Rą jest stosowany w takich ukła- 
dach do ograniczenia wzmocnienia w pętli, przez co zapewnia się stabilność układu. 

2 Dokładniejszą analizę własności impulsowych i pasmowych układów logarytmujących a także 
opis bardziej rozbudowanych — i lepszych — rozwiązań układowych patrz [36]. 
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przy słabych sprzężeniach ujemnych, jakie występują przy niskim poziomie napię- 
cia u,)1?. Natomiast włączenie opornika R w tym i dalszych układach z rys. 4-7 
służy do wyrównania poziomu rezystancji widzianej z obu wejść wzmacniacza, 
co prowadzi do zminimalizowania poziomu dryftu [11]. 

Zapewnianie stabilności takich układów logarytmujących w sposób optymalny 
prowadzi czasami do bardziej złożonych struktur korekcji transmitancji pętlowej, 
np. zbliżonych do pokazanej na rys. 4-7c [13]. 

Układ z rys. 4-7d jest stosowany najczęściej przy prądach wejściowych i, w za- 
kresie 107% do 1075 A [18]. 

Przyjmując oznaczenie jak na rysunku oraz zakładając, że 


u, £ —ku, 

Rą 
u, £ —k——-—U, 
» R, + Rą 


można napisać 


_ RR+QU+b)R; 


UgB F Ux U, = R,+R; Uu;= —YU, (4-61 ') 
UB —YWy 
i, R R; = ię zle 9 = Ie "r (4-61) 
Stąd 
e S: (nin (4-62) 
'4 R; 
oraz 


us £ —ku, Z kor [2,31gu, — 2,3(Igl,+1gR,)] = 


7 
= Algu, +B (4-63) 


Zazwyczaj R, < kRą, co powoduje, że współczynniki A, B w zależności (4-63) 
mają wartości 


R, 
B m -23pr/i u; >| (1g7, +1g R.) (4-64) 
3 


a więc nie zależą od wzmocnienia k. Zauważmy jeszcze, że w takim układzie 
dzielnik R,, Rz zmniejsza amplitudę sygnału zwrotnego na bazie tranzystora 7 
(a więc i w obwodzie emitera od strony wejścia), co oznacza zmniejszenie wzmoc- 
nienia w pętli i pozwala zapewnić stabilność. 

W przypadku, kiedy polaryzacja sygnału wejściowego może ulegać zmianie, 
stosuje się układ pokazany na rys. 4-7e [5]. Od układu takiego wymaga się zazwy- 
czaj, by współczynniki a,, dą w równaniu o postaci (4-46) były niezależne od 


v Patrz odsyłacz dotyczący układu z rys. 4-6d. 


polaryzacji napięcia logarytmowanego u;. Jak można pokazać, oznacza to, że 
tranzystory TI i T2 w takim przypadku powinny odznaczać się zgodnością 
charakterystyk (w szczególności równością prądów nasycenia I,r, i I,72). 
Istotną wadą wszystkich rozpatrywanych dotychczas układów logarytmujących — 
patrz zależności (4-56), (4-58), (4-60), (4-64) — była znaczna wrażliwość na zmiany 
temperatury. Jeżeli układ logarytmujący ma pracować ze znaczną dokładnością 
przy zmiennej temperaturze, wówczas stosuje się bardziej złożone układy skom- 
pensowane, przykładowo pokazane na rys. 4-8. 

W układzie z rys. 4-8a diody D/, D2 powinny być możliwie jednakowe, a wydaj- 
ność źródła prądowego I, niezależna od temperatury. Wówczas na podstawie 
zależności (4-49) oraz (4-58) można napisać 


u, = — Mor Ing + Mgrlnl,, (4-65) 
1 
U = Mor(ln 7, — ln 7;>) (4-66) 


Stąd napięcie sterujące drugi wzmacniacz operacyjny 
u, = U, tu, = — Mgr In + Mor(ln 7,, —1n7,,) + Morlnl, (4-67) 
1 
przy I,, = I,ą ma wartość 


u, = Mor ln, — Mor In (4-67') 
1 
niezależną od zmian prądu nasycenia diod. Wpływ zmian potencjału termicz- 
nego gr kompensuje się dzielnikiem z oporników o rezystancjach R;(T), R:z(T) 
zależnych od temperatury i realizującym sprzężenie zwrotne w drugim wzmacnia- 
czu. Można pokazać, że 


= R; + Ry 

(1+k)R, + Ry 
skąd warunek kompensacji termicznej [dla k(T) = k(T+AT') > 1] otrzymuje 
się w postaci 


A |Męsin I,- Mgrln | (4-68) 
1 


Ra(T) 
R;(T) żal 
R,(T) T 

1+k R.(T) 


1+ 


(4-69) 


gdzie a — stała Ę < j ; 


Warunek ten mogą spełnić takie dodatnie rezystancje Rz(T') i Rą(T), przy których 
Rz(T) 
R;(T) 
Ta sama zasada :jest wykorzystana także w układzie z rys. 4-8b. 

Zauważmy, że tutaj napięcie u, sterujące drugi wzmacniacz wynosi 


stosunek 


wzrasta w miarę powiększania temperatury. 


Us = UEB2 "UEBL (4-70) 


4/243 


Rys. 4-8. Przykłady 
złożonych układów 
logarytmujących 

z kompensacją 
temperaturową [4], 


[8], PI. [18] 


Tranzystor T2 pracuje jako dioda zasilana stałym prądem (Rą — bardzo duże, 


rzędu MQ) o wartości a> co pozwala napisać 
3 


Bo m ;2€ ?T (4-71) 


U1 


R.” co pozwala napisać 


Tranzystor 7/ pracuje przy prądzie kolektora około 


u UEB: 
— z Jye 9T (4-72) 
1 
Podstawiając (4-71) i (4-72) do (4-70) i zakładając, że prądy nasycenia są jednako- 
we (I,, = 1,2), otrzymuje się 


u; = QT (m ak In >| (4-73) 
3 


a więc wartość niezależną od termicznych zmian prądów nasycenia. Natomiast 
wpływ zmian potencjału termicznego pr można tak jak w układzie z rys. 4-8a 
skompensować, stosując jako oporniki R;, R; odpowiednie termistory. 
Opornik R, oraz dwójnik korekcyjny Ry, C, służą tutaj do zapewnienia stabil- 
ności układu. Potencjometr P, umożliwia równoważenie wzmacniacza wejścio- 
wego, natomiast potencjometr P, — ustalenie poziomu napięcia w, , przy którym 
napięcie wyjściowe u, przechodzi przez poziom zerowy. 
Zakres poprawnej pracy takich układów (przy małych częstotliwościach widma 
sygnałów logarytmowanych) można szacować orientacyjnie na cztery dekady. 
Warunkiem poprawnej pracy takich układów logarytmujących jest polaryzacja 
złącza emiterowego tranzystorów logarytmujących w kierunku przewodzenia. 
W przypadku stosowania tranzystorów n-p-n i doprowadzania sygnału do wejścia 
inwersyjnego wzmacniacza oznacza to prawidłowe działanie przy dodatnich 
napięciach wejściowych”. 
Jeżeli układ ma zostać poddany nawet chwilowemu sterowaniu z przeciwną 
polaryzacją, wówczas na zaporowo polaryzowanym złączu emiterowym takiego 
tranzystora mogą pojawiać się znaczne wartości napięcia, grożące jego przebi- 
ciem. Z tego powodu w układach logarytmujących stosuje się diody zabezpie- 
czające — jak to pokazano na rys. 4-8c (dioda utworzona z tranzystora 77). 
Kondensator C służy w takim przypadku, obok opornika R, i dwójnika korek- 
cyjnego Ry, Ch, do zapewnienia stabilności układu. Dioda kompensująca prąd 
nasycenia tranzystora 72 (tranzystor T3 odpowiednio zwarty) jest tutaj zasilana 
E,(T) 
R3 
[patrz równanie (4-73)] do kompensacji termicznej. Do tego celu można zasto- 
sować również opornik Rz w obwodzie sprzężenia zwrotnego drugiego wzmacnia- 
cza, działający tak jak kompensacja opisana zależnościami (4-68) oraz (4-69). 


prądem nieco uzależnionym od temperatury | | co można wykorzystać 


"Dla tranzystora p-n-p uzyskuje się działanie dla napięć ujemnych. 
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Należy jeszcze zwrócić szczególną uwagę na konieczność zapewnienia symetrii 
tranzystorów: logarytmującego i kompensującego, a także istotne znaczenie 
małych różnic temperatur pomiędzy nimi. Z tego powodu w dobrych układach 
logarytmujących używa się specjalne pary tranzystorów scalonych, umieszczanych 
we wspólnej obudowie, jak to pokazano na rys. 4-8b i c. W wyniku tego zakres 
poprawnego logarytmowania sygnałów o małych częstotliwościach widma może 
być rozszerzony do 7 dekad (prąd i, od około InA do 10 mA) [4]. Kompen- 
sacja prądu nasycenia może być również zrealizowana w układzie przedstawio- 
nym na rys. 4-8d. Tutaj 


UEB1 


ż u 

i, © I;1€ 97 = R (4-74) 
„HEB_ 

Ie2 = I.>e YE = 4 (4-75) 

Ux = UgB1 7 WEB2 (4-76) 


Wyznaczając z (4-74) i (4-75) wartości upg; OTAZ Upgą i podstawiając je następnie 
do (4-78) otrzymuje się 


Ux Z prima — (In/,, WARNA 
R, 


dyy z łę2 


= gr (in -ln (4-77) 
1 

Przyjmując następnie oznaczenia z rys. 4-8d oraz zakładając, że prąd bazy tran- 

zystora TI nie obciąża istotnie dzielnika R,, Ra można napisać 


[2 
jn — In, 
SECARSK JE r| ski (4-78) 
Rz+R, * Rz R; 


Z zależności tej otrzymuje się ostatecznie 
R u 
U Z i + z print _ lz, (4-79) 


Dzielnik Rą, R; służy w takim układzie do ograniczenia wzmocnienia w pętli 
sprzężenia, natomiast wpływ zmian potencjału termicznego pr można kompen- 
sować stosując dalej wzmacniacz o sprzężeniu zwrotnym zależnym od tempera- 
tury — jak to pokazano poprzednio. 


4.3.3. Układy antylogarytmujące 


Przechodząc obecnie do omówienia wybranych układów antylogarytmujących 
przypomnijmy zależności (4-49) oraz (4-53). Oznaczają one, że kiedy napięcie 
na diodzie lub złączu emiterowym tranzystora będzie proporcjonalne do u;, 
natomiast napięcie wyjściowe u, — proporcjonalne do prądu diody czy tranzy- 
stora, wówczas zależność u, = f(u,) będzie eksponencjalna, co określiliśmy jako 
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operację antylogarytmowania'”. Zasada ta jest właśnie realizowana w układach 
przedstawionych na rys. 4-9. 


U 


Rys. 4-9. Przykłady 
układów 
antylogarytmujących 
(wykładniczych, 
eksponencjalnych) [4], [8] 
[13], [18] 


(R, << Rz, Ry PR) 


V Jeżeli y = 1g x, to e” = elex — x 
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Analizując układ z rys. 4-9a można napisać 


Up +Up"u, =0 (4-80) 
Ur —Up—u, = ( (4-81) 
Gł z 2 
ST k (4-82) 
Podstawiając (4-82) oraz ug £ R ip do (4-80) otrzymujemy 
R ., z 
U = — | ip = —Rip (4-83) 
l -— 
ko |k»i 
Z (4-81) otrzymujemy 
kij c 4-81' 
D"" Hi k ( 5 ) 


co podstawione do równania diody (4-49) daje” 


e Mer 
ip R l;*— (4-84) 
e Mer 
Wprowadzając zależność (4-84) do równania (4-83) dostajemy ostatecznie 
M2[k M1 _ 
ue 7 w — RIe "PT (4-85) 


Funkcja wykładnicza znajdująca się po lewej stronie tego równania jest praktycz- 
nie równa jedności. Łatwo to stwierdzić, podstawiając typowe rzędy wartości 
(Uy £ 10V,k m 10%, M m 2, pr m 25:107* V). Wartość wykładnika wynosi 
wtedy ok. 0,02, a funkcji wykładniczej — ok. 1,02. Dlatego dla warunków spoty- 
kanych praktycznie (szczególnie przy k > 1) zależność (4-85) można zapisywać 
w postaci 


u, £ —RI,e "r (4-857) 


co świadczy o zachodzeniu operacji antylogarytmowania. W układzie z rys. 4-9b 
mamy bezpośrednio 


NEB My 


jm Ie FT = le?" (4-86) 


co obok zależności (4-83) daje 


u, % —Ri, z —Rle"" (4-87) 


1 Utrzymujemy tutaj cały czas założenie o pomijalności jedynki w zależnościach (4-49) i dalej 
(4-53). Zakładamy tym samym, że napięcie wejściowe u, ma wartość przekraczającą pewien 
poziom minimalny, określony przez pr [patrz odsyłacz do wzoru (4-54)]. 


Wadą tak prostych układów antylogarytmujących jest wrażliwość na termiczne 
zmiany prądów nasycenia /, oraz potencjału termicznego gr. Z tego powodu 
wprowadzamy elementy kompensujące prowadzące do układów z rys. 4-9C --e. 
W układzie z rys. 4-9c zachodzą zależności 


u, = +kiyu, =kiu, | (4-88) 
u, = Up, ku, (4-89) 
gdzie 
R, 
7 R, +R: 
Stąd 
uz = PTM = "Ek upi ko R yu, Up, (4-90) 


Z drugiej strony napięcie to można powiązać zależnością 


U 
r RX —uUp> (4-91) 


ka>l 


U; = —up2— 


Korzystając z zależności (4-51) i podstawiając 


ip! s I, 
i u 
Hi = lo=Ł 
z zestawienia (4-90) i (4-91) otrzymamy 
u,  Mgr(ln/, —ln/,) = Morln/,— Mi rln-2 (4-92) 
Y p p (4 R, 
Stąd 
I 
YU, = Morln=""2. 
U 
lub 


U, = l, Rze*77 (4-93) 
Pokazaliśmy w ten sposób, że operacja antylogarytmowania zachodzi tutaj w spo- 
sób niezależny od wahań prądów nasycenia /,. Podobną własność ma układ 


u 


z rys. 4-9d. Zauważmy, że w takim przypadku (przy /,, = ł+,e*”7 > 1) 


HU, = Uggi 7 UEB2 (4-94) 


>le (4-95) 


iaxheT =l (4-96) 
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Wyznaczając z (4-96) wartość I, i podstawiając do (4-95) po uwzględnieniu (4-94) 
otrzymujemy 
WEB ŻEB> u 


ia=s4Łe * =he" 


Ponieważ w rozpatrywanym układzie 
Ry 
|| 


I 
ko bk»i 


U = łe1 w Ryta 


to ostatecznie otrzymujemy 


uz Z Ryl, e" (4-97) 


a więc zależność wykładniczą, niezależną od 7,(T'). 

Pewną szczególną postacią takiego rozwiązania jest układ antylogarytmujący, 
przedstawiony na rys. 4-9e [24]. Tutaj także zastosowanie pary symetrycznych 
tranzystorów pozwala skompensować wpływ zmian prądu nasycenia /,. Jednakże 
sygnał antylogarytmowany jest doprowadzony do tranzystora poprzez wejściowy 
układ typu wtórnikowego, którego działanie jest oparte na wykorzystaniu wzmac- 
niacza k,;. Zakładając symetrię tranzystorów i uproszczone schematy zastępcze 
zarówno tranzystorów, jak też wzmacniacza k, (pomijając rezystancje robocze) 
możemy stwierdzić, że: 


Au, - k4BoRa tBoR3— (I +k, Bo) re z] (4-98) 
Au k,Bo Ra— (Bore + R3) ki>l 


co świadczy o „wtórnikowym”” charakterze układu i dobrej stabilności”” układu. 
Mamy tutaj ponadto spełnione zależności 


R 
x — Wy = Uęgi— Upa 4-99 
R RER, 5 AE ŻEBR (4-99) 
oraz 

„EB E 

ję £ ZE? = RU" (R, — duża rezystancja) (4-100) 
UEB2 

i %lse”" (4-101) 


Wyznaczając prąd 7, z (4-100) i podstawiając do (4-101) po uwzględnieniu (4-99) 
otrzymujemy 
U EB2—UEBI R. 
Bo 0a Ra Róa "i 


R, a R, 


(4-102) 


ia = 


© To stwierdzenie wymaga oczywiście badania transmitancji w szerokim przedziale częstotli- 
wości (przy szerokopasmowych modelach), ale jest w spotykanych warunkach praktycznych 
prawdziwe. 


Wobec zależności (4-83) ostatecznie otrzymujemy 
| UROEL. SDE" 
e Fitz Pro" (4-103) 


a 


U R — Rą 


co dowodzi realizacji antylogarytmowania. 

Należy zauważyć, że antylogarytmowanie sygnałów o widmach sięgających 
dużych częstotliwości (setki kHz — MHz) stwarza znaczne trudności, spowodo- 
wane szczególnie wzrastającym oddziaływaniem wszelkich pojemności diod i tran- 
zystorów. Rozwiązywanie takiego problemu wymaga ogólnie obniżania poziomu 
rezystancji i stosowania odpowiednio szerokopasmowych i właściwie kompen- 
sowanych wzmacniaczy operacyjnych. Ogólnie jednak w takim przypadku znacznie 
maleje dynamika antylogarytmowania (z 4-5 dekad przy m.cz. do 1-2 dekad przy 
częstotliwościach granicznych przekraczających dziesiątki kHz), przy zadanym 
błędzie. 

Przypomnijmy na koniec zależność (4-48), z której wynika, iż poddając sygnał 
wejściowy logarytmowaniu, a następnie odpowiedniemu (pod względem współ- 
czynników proporcjonalności) antylogarytmowaniu można wypełnić w tej grupie 
układów operację potęgowania. 


4.4. « Układy mnożące 1 dzielące 


4.4.1. Układy mnożenia bezpośredniego 


W najprostszym przypadku układ mnożący jest sterowany na dwu wejściach” 
sygnałami u,, u, i wytwarza (w idealnym przypadku) sygnał wyjściowy 


Uwy = au,u, (a — stała) (4-104) 
Realizacja tej operacji może zachodzić bezpośrednio na drodze wykorzystania 
szeregu zjawisk fizycznych lub pośrednio (pewnymi etapami), tzn. 

uw, = P[p(u,, u,)] = au u, (4-105) 
Przykładowo może być 

p(u,, u) = Inu, + lnu, 
natomiast 

Plp(u,, u,)] = exp[p(u,, u,)] = e" "* = ut, 


O układach mnożenia bezpośredniego, którymi obecnie się zajmujemy, można 
powiedzieć, iż odznaczają się prostotą, w pewnych przypadkach dużymi warto- 
ściami górnych częstotliwości granicznych widma (rzędu MHz) i ogólnie znacz- 
nymi wartościami błędów mnożenia”. 


» Ogólnie ich liczba może być większa od dwóch, a sygnał wyjściowy może zawierać składowe 
błędu (np. proporcjonalne do jednego z napięć mnożonych). 

2 Pojęcie błędu mnożenia traktuje się tu ogólnie jako dowolne odchylenie od zależności (4-104). 
Miara błędu może zależeć od rodzaju sygnałów (okresowe, impulsowe, stochastyczne itp.) oraz 
funkcji wypełnianej przez urządzenie zawierające układ mnożący. W każdym przypadku war- 
tość błędu mnożenia zależy od wartości mnożonych sygnałów. 
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Przykładem takich mnożników są układy, w których stosowane są elementy 
półprzewodnikowe, reagujące na zmiany indukcji poła magnetycznego, tzn. 
halotrony i gausotrony, pokazane na rys. 4-10a i 4-11. 


R, AZJA Płytka Halla 
Rae K, 


l; 


Rys. 4-10. Mnożniki halotronowe 


e 
dą 
m 
ł , 
Rys. 4-11. Mnożnik gausotronowy 
Nanna) 


Jak wiadomo f[25]-- [28], napięcie na punktowych cełektrodach N, M halotronu można wyrazić 
zależnością 


Up £ MIĘB (4-106) 
Jeśli indukcja pola magnetycznego B spełnia warunek 

B(t) = nia(t) (4-107) 
wówczas 

Up(t) = mni, (1)is(t) (4-108) 


gdzie: mm, n — stałe, parametry halotronu i cewki. 


Zależność (4-108) świadczy o przydatności halotronu do reałizacji układu mnożącego. Praktycz- 
na realizacja takich mnożników jest utrudniona poprzez znaczną zależność napięcia wyjściowego 
od symetrii wyprowadzeń”, dryft czasowy, związany z wrażliwością halotronu na rozkład tempe- 
ratury na płytce (podlegający powolnemu ustalaniu), oraz przenikanie sygnałów z obwodu cewki 
do obwodu elektrod N, M. Przenikanie to polega na indukowaniu się SEM w doprowadzeniach 
pod wpływem rozproszonego i zmiennego pola magnetycznego oraz na przenikaniu (szczególnie 
przy w.cz.) prądów poprzez pojemności między doprowadzeniami. Dynamika mnożenia ulega 
pogorszeniu, gdy obciążenie elektrod N, M jest różne od optymalnego (wtórny efekt Halla), 
a także jest ograniczona termicznymi skutkami przepływu prądu i, (rys. 4-10a). Ponadto źródłem 
błędów mnożenia może być nieliniowość rdzenia cewki (np. histereza), powodująca odstępstwo 
od zależności (4-107). Możliwe jest jednak takie rozwiązanie konstrukcyjne mnożnika halotro- 
nowego [14], przy którym błąd mnożenia nie przekracza 1%, w pasmie do 10 MHz. Tak dużą 
wartość osiągalnych częstotliwości granicznych należy uznać za szczególną zaletę mnożników 
halotronowych. 

Mnożniki halotronowe mają najczęściej postać układu elektronicznego, pokażanego na rys. 
4-10b [12]. Wzmacniacz IV, wytwarza w płytce Halla prąd i,, proporcjonalny do napięcia ny, 
natomiast wzmacniacz M/, — odpowiedni prąd i; w cewce wytwarzającej pole magnetyczne, li- 
niowo uzależniony od napięcia ua. 

Takie powiązanie prądów i,, i» z napięciami ny, u» łatwo uzasadnić, rozpatrując ogólną struk- 
turę układów, przedstawioną na rys. 4-I0c. Pomijając impedancje: wejściową i wyjściową wzmac- 
niacza i wypisując równania Kirchhoffa dla takiego układu stwierdzimy, że 


1 - u OREKOŁR, 
RR, [k(S) + 2]+ ZG) [2R+ R,] 
x U(5) — ! RAT (4-109) 


RR, Z(s) 2R+R, © R, 

RiR, | k(s) RER, 
Założyliśmy tutaj warunki spotykane najczęściej w praktyce, a mianowicie R, < R oraz duże 
wzmocnienie wzmacniacza k przy ograniczonej impedancji Z(w). Stopień realizacji przyjętych 
tutaj założeń może zależeć od częstotliwości, co powoduje w konsekwencji albo uzależniony od 
niej błąd mnożenia, albo konieczność odpowiedniej korekcji układu mnożącego. 
Nieco odmienna jest zasada działania mnożnika gausotronowego, zilustrowana 
rys. 4-11. 
Jak wiadomo [25], [27], [29], gausotron jest elementem, którego rezystancja zależy od indukcji 
pola magnetycznego”. Ponieważ w sytuacji pokazanej na rysunku indukcja jest proporcjonalna 
do wartości prądu w cewce (i,), to rezystancja między zaciskami m, n może być opisana zależ- 
nością 


Rm = p[B(i2)] Z Rotai + ... | (4-110) 
Jeżeli dalsze wyrazy w (4-109) mogą być pominięte, wówczas 
U = iyRmm Z alyi; + Rot, (4-111) 


a więc otrzymujemy składnik iloczynowy z towarzyszącym sygnałem błędu. W mnożniku takim 
występuje większość wad mnożników halotronowych, które są nasilane przez wymagane zazwy» 
czaj w takich przypadkach większe wartości indukcji pola GR [29]. Z tego powodu 
układy takie są obecnie stosowane bardzo rzadko. 

Pod względem zasady działania podobnymi do tych ostatnichsą mnożniki ztranzysto- 
rami unipolarnymi. I w nich także jeden z sygnałów wejściowych steruje rezystancją, 


© Przy asymetrii wyprowadzeń pojawia się składnik proporcjonalny tylko do prądu i;, a więc 
powodujący odchylenie od zależności (4-104). 

2 Kształt płytki półprzewodnikowej jest w tym przypadku podporządkowany dążeniu do Uzys- 
kania maksymalnej wrażliwości rezystancji na zmiany natężenia pola magnetycznego i z tego 
właśnie powodu często spotykane są płytki okrągłe [ 291. 
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przez którą płynie prąd proporcjonalny do drugiego z sygnałów, co powoduje, że spadek napięcia 
ma dominujący składnik proporcjonalny do iloczynu sygnałów wejściowych. 

Zmiany rezystancji kanału Ry, zachodzą w takich mnożnikach pod wpływem zmian napięcia 
bramka-źródło ugz. Wykorzystuje się tutaj własności tranzystorów unipolłarnych, zilustrowane 
rys. 4-12. 

Z rysunku 4-12b widać, że gdy napięcie na kanale upz jest niewielkie ( < 100mY), wówczas 
zależność prądu drenu od napięcia dren-źródło staje się praktycznie liniowa, a „współczynnik 


Zakres sygn regul 


Rys. 4-12. Charakterystyki tranzystorów unipołarnych (FET) [20] 


kierunkowy” takiej zależności, tzn. rezystancja dren-źródło Ry. zależy od napięcia bramka-źród- 
dło upz w sposób zilustrowany jakościowo rys. 4-12c. Ponieważ jest to zależność nieliniowa, sto- 
suje się czasami linearyzujące sprzężenie zwrotne (oporniki R;, R» na rys. 4-12c) prowadzące 
do bardziej prostoliniowego przebiegu Ry, = p(uaz), pokazanego na rys. 4-120. 

Jeżeli więc potraktujemy tranzystor unipolarny jako sterowaną napięciem rezystancję i utwo- 
rzymy układ pokazany na rys. 4-13a, to zakładając, że zależność Ry. od wartości chwilowej na- 
pięcia wejściowego (o ograniczonym zakresie zmian) można opisać zależnością (patrz rys. 4-120) 


Ry; z Ror * Opla (4-112) 
otrzymamy 


Upy = IRy, Ź z [Ror + Apia] = (>) Ua U, + (2) UŁ (4-113) 


Drugi człon tej zależności jest członem zbędnym, zakłócającym proces mnożenia. Zauważmy, że 
możliwe jest jego usunięcie w drodze odjęcia od sygnału wyjściowego sygnału kompensacyjnego, 
utworzonego z napięcia u,, jednakże zależność Rep (i w konsekwencji sygnału wyjściowego) od 
temperatury powoduje, że takie rozwiązanie praktycznie nie jest stosowane. Znacznie lepszą 
metodą usunięcia składnika zakłócającego w napięciu wyjściowym jest zastosowanie mnożnika 
„przeciwsobnego” (mostkowego), pokazanego na rys. 4-13b. Zakładając, że układ taki został 


utworzony z pary identycznych tranzystorów unipołarnych, możemy napisać 
ms Z (Rar + apu)- (Rap ap u) — (2) ul (4-114) 
R R R 
Tak więc jakość mnożenia jest w takim przypadku uzależniona od spełnienia zależności (4-112) 
oraz symetrii układu. 


W rzeczywistości jednak jakość ta nie jest zazwyczaj wysoka, dynamika mnożenia [związana 
z rys. 4-12c i zależnością (4-112)] — niewielka, a ponadto wrażliwość na zmiany temperatury — 


oj 
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Rys. 4-13. Zasada 
działania mnożników 
rezystancyjnych 

z tranzystorami 
unipolarnymi 


Znaczna”. Dodatkowym źródłem błędów mnożenia są tutaj sprzężenia pasożytnicze, Zwłaszcza 
poprzez pojemności Ca tranzystorów unipolarnych. Wprawdzie w układzie przeciwsobnym 
można je częściowo kompensować włączając dwójniki kompensacyjne pomiędzy bramkę danego 
tranzystora a kolektor tranzystora dopełniającego, jednakże nawet wówczas trudno jest prze- 
kroczyć zakres kilku kHz przy błędach mnożenia rzędu kilka procent. Ponadto istotnym po- 
wodem niskiej jakości mnożników tego rodzaju są znaczne rozrzuty parametrów dyskretnych 
tranzystorów unipolarnych?. Nieco wyższą jakością mnożenia odznaczają się natomiast mnoż- 


Rys. 4-14. Układ mnożący 
z tranzystorami unipolarnymi [30]-- [32], 
19], [20] 


GE 


niki z tranzystorami unipolarnymi w pętli sprzężenia zwrotnego, przedstawione na rys. 4-14. 
Zakładamy jednak, że i w tym przypadku tranzystory 77 i T2 tworzą parę o możliwie jednako- 
wych własnościach. 

Zauważmy, że mamy tutaj: 

a) wzmacniacz Wy 


kąuz—k, [b Rązru] = Ux (4-115) 


v Zwróćmy uwagę, że wielkość ap w równaniu (4-114) jest parametrem wyraźnie zależnym od 
temperatury. 

2 Pewną poprawę jakości mnożenia można otrzymać stosując parę tranzystorów unipolarnych 
wykonanych techniką monolitycznych układów scalonych. Układy scalone tego rodzaju należą 
jednak do rzadkości. 
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skąd przy k, > 1 


u 
Ua = a + b Razr Z bŁRazru (4-116) 
1 
b) wzmacniacz W? .- 
Uw tz 
u aa a, 
> i (4-117) 
R REG 
skąd przy k» > 1 
Uw, Z - een FA (4-118) 


Zauważmy jeszcze, że kiedy Ka 3> 1, to napięcie u, ma znikomo małą wartość, co oznacza, że 
Ux == Ugz(ri) © UBZ(T2) „ (4-119) 


Wobec przyjętego założenia o bardzo zbliżonych własnościach tranzystorów TI i T2 oznacza 
to, że 


Razr1, Z ki | (4-120) 
Ponieważ z (4-116) mamy 
Ua 
Razr) Z rz (4-116') 


to możemy zamiast (4-118) napisać 


— Ra: 1 
Uw, Z — X (- p] (4-121) 


Zależność ta świadczy o realizacji mnożenia z nieznacznymi sygnałami zakłócającymi i samo- 
czynną kompensacją temperaturową”. 
Na podkreślenie zasługuje także niewielki wpływ nieliniowości zależności Ry, = f(usz) pod wa- 
runkiem, że w całym przedziale zmian napięć jest zachowana zgodność charakterystyk tranzysto- 
rów TI i T2. Ponieważ zmiany rezystancji Rz, przebiegają nieco inaczej przy upz > 0 oraz 
upz < 0 (patrz rys. 4-12), to oznacza to, że mniejszy błąd mnożenia w takim układzie otrzymuje 
się, gdy spełniony jest dodatkowo warunek 

usu, < 0. 
Wówczas, przy napięciach wejściowych sięgających 500 mV [20], błąd mnożenia może być rzędu 
1--2%. W przypadku mnożenia sygnałów odpowiednio mniejszych układ pracuje prawidłowo, 
gdy 

la > 0, w SO 
Stosowane wydajności źródeł prądowych /, wynoszą ok. 100uA, a wartości rezystancji R są 
rzędu kilku kQ. 
Wśród układów mnożenia bezpośredniego na szczególne wyróżnienie zasługuje 
tzw. mnożnik transkonduktancyjny. Odznacza się on bowiem 
z jednej strony dużą dokładnością mnożenia (w wersji rozwiniętej tzw. układu 
Gilberta) i znaczną dynamiką, a z drugiej strony jest układem przydatnym do 
wykonywania w technice monolitycznych układów scalonych. Ta zresztą okolicz- 
ność, prowadząc do dobrej symetrii układu i jednakowej temperatury wszystkich 
elementów, dodatkowo umożliwia uzyskiwanie małych błędów mnożenia. 


v W zależności (4-121) nie występują współczynniki zależne od temperatury. 


Najprostszy układ tego typu jest pokazany na rys. 4-15. Układ taki jest realizowany 
z dwu możliwie identycznych tranzystorów, przy zapewnieniu ponadto jednako- 
wych punktów pracy i temperatur*. Dzięki temu możemy napisać | 


Ugpi = UgptHebi (4-122) 

UEB2 = Ugpt Ueb> (4-123) 
oraz dla obwodu oznaczonego linią przerywaną 

U, = UEBi —UEB2 = Web — Veb2 (4-124) 


gdzie ueb; , Kępa — Składowe zmienne napięć emiter-baza. 


Rys. 4-15. Prosty mnożnik transkonduktancyjny 


Z symetrii tranzystorów wynika także, że przy pomijalnych wpływach: pojem- 
ności C,, Cr, Oraz g,, i g.e tranzystora składowe zmienne prądów bazy T7, 72 
wyniosą 


ją X RE (4-125) 

is X 3-60 (4-126) 
Stąd już bezpośrednio wynika, że 

uj X R, Bo ZGyrEFz) (4-127) 

Ue Z + Reo prz) (4-128) 

Uwy E Ua U F DRM = gmRcly (4-129) 


1 Warunek ten praktycznie spełniają jedynie pary tranzystorów wykonane na wspólnym pod- 
łożu techniką monolitycznych układów scalonych. 
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Wartość gm = Boge. Określa tutaj wydajność sterowanego źródła prądowego 
i dlatego jest nazywana transkonduktancją. Działanie układu jest 
możliwe w wyniku uzależnienia tego parametru od drugiego z sygnałów wejścio- 
wych u,. Przypomnijmy, że ogólnie 


Seb F a (4-130) 
co w naszym przypadku (rys. 4-15) pozwala napisać 

Sm X Seb = VI, (4-130') 
Jeżeli teraz zapewnimy, że 

i, = Qu (4-131) 
wówczas — wobec (4-129) — otrzymamy 

Uwy Z (Yall2) RU; = (ay R.)U+ u (4-132) 


W ten sposób wykazaliśmy przydatność układu z rys. 4-15 — który jest w zasadzie 
wzmacniaczem różnicowym, zasilanym prądem zależnym od jednego z sygnału — 
do realizacji operacji mnożenia. 
Obecnie przeprowadzimy nieco dokładniejszą analizę działania oraz dynamiki 
takiego mnożnika. 

Załóżmy, że oba tranzystory pracują w takich zakresach zmian napięć ug, 
że zachodzi nierówność”? 

SEBI,2 
e PT > 1 

Wówczas możemy napisać 


ią =i,—i, z I,e 7 (4-133) 


lub odwrotnie 


ią 
Ugpi = UpBtlUepi Ź Prln=- 
s 


UEB2 = UgptUeb £ Prln (4-133') 


b 
4 
Odejmując stronami te równania i przypominając bilans napięć opisany zależ- 
nością (4-124) dostajemy 


i Ł 
Uggi  WEB2 = Webi 7 Web2 = U1 = Prin = pria(je — | (4-134) 
Z tej zależności wynika, że 
cór = 1 (4-134) 
7) 


V Dla temperatur pokojowych oznacza to, że uzs 2 100 mV. 


lub inaczej 
i = 0 (4-135) 
1+e7%r 
ję = i —0— (4-136) 
1+e?r 
Teraz możemy już wyznaczyć napięcie wyjściowe, korzystając z zależności (patrz 
rys. 4-15) 


1 
Uwy = Rę(iz — 11) = 2,R,.|——> -Ź (4-137) 


1+e77 
Założymy przy tym, że sygnał wejściowy u, (przyrostowy) jest na tyle mały, że 


zachodzi nierówność : < 1, co pozwala przyjąć przybliżenie 
T 


= z a MI (4-138) 
l+e?7 2 


Przyjmiemy dalej, że można zrealizować liniowy związek pomiędzy wartością 
prądu i, a wartością napięcia u, tzn. zależność 


i = ln+óu, (4-139) 
Podstawiając (4-138) oraz (4-139) do (4-137) otrzymujemy 
zy U; 2ER, 
U Z 2R,/, 4wr + 4gr U; M2 (4-140) 


Pokazaliśmy w ten sposób, że przy przyjętych warunkach zależność (4-132) opisuje 
działanie układu jedynie przy dostatecznie małych sygnałach, a ponadto, że 
w tak prostym mnożniku powstaje na wyjściu sygnał zakłócający, proporcjonalny 
jedynie do u,. Czasami jednak obie wady takiego układu są do przyjęcia””. Wów- 
czas realizacja praktyczna przybiera najczęściej postać układów przedstawionych 


na rys. 4-167. Na rysunku tym pokazano najczęstsze realizacje źródeł prądu i,, 
proporcjonalnego do jednego z sygnałów wejściowych. Warto również podkreślić 


zastosowanie specjalnych par tranzystorów o możliwie identycznych parametrach 
i temperaturze, zapewnionych poprzez wykonanie w jednym procesie techno- 
logicznym na wspólnym podłożu i umieszczenie we wspólnej obudowie. 

Zastanówmy się nad możliwościami usunięcia lub ograniczenia wad mnożników 
takiego rodzaju. Zauważmy najpierw, że usunięcie składnika w napięciu wyjścio- 
wym proporcjonalnego tylko do u; [równanie (4-140)] jest możliwe poprzez 


1 Pierwsza z powodu małych wartości napięcia u,(t), druga wówczas, gdy np. widmo częstotli- 
wości sygnału zakłócającego [tzn. u+(7)] jest na tyle różne od widma częstotliwości sygnału 
uą(t) uz(t), że wystarczy zastosowanie prostego filtru na wyjściu dla ich rozdzielenia. 

2 W [18] podano szczegółowe schematy takich mnożników (z wartościami parametrów). 
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zbudowanie identycznego układu mnożącego, jednak sterowanego sygnałami 
(—u;) oraz | (=u>). Wówczas 


Uwy R 2Re lego OE dy (4-141) 


gródto pradu ty=flu 
4 10 pra g/l z) | 


+6 


=E_ 
z 


Rys. 4-16. Przykład realizacji prostych mnożników transkonduktancyjnych [18] 


-£3 


Rys. 4-17. Udoskonalony mnożnik transkonduktancyjny (a) i jego fragmenty (b, o) 
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i zastosowanie prostego sumatora daje 
R 
Uwyc Z Uyy + ty Z EJE U> (4-142) 
Pr 


Znacznie częściej zamiast wydzielonego sumatora stosujemy układy mnożące 
tak zmodyfikowane, aby operacja sumowania zachodziła bezpośrednio na od- 
powiednich opornikach układu. 

Najczęściej spotykanym układem tego rodzaju jest mnożnik przedstawiony na 
rys. 4-17a. Mamy tutaj 


i +lą = l 

iz+lią = la 
i analogicznie jak poprzednio 
Ugpi © Prln- 
b 


UEB2 £ Prln-- 
w; 


l io1 
U1 = Upggi "UEB2 * Prln=" = prln(- | 
2 2 


Stąd wynika, że 


h =p (4-143) 
| -+e r 
ją = BE (4-144) 
le 7r 
Podobnie 
id 


Ugg3 © gprln I 


s 


ią 
UgB4 R prlno- 
s 


oraz 
ią łaa 
Uj = UpB4—UeB3 © Prin = prin( 2 zj | 
is i; 
a więc 
ję m2 (4-145) 
L277 
Kos 8 (4-146) 
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Zwracając uwagę na rys. 4-17b i c oraz przyjmując, że 
i4 = ŁtYU (4-147) 
ia = I,=Yu> (4-148) 


łatwo stwierdzimy, że 


. . . dot 152 
u, = R.(i, +i;) = R.| iq — PĄ Ę u | 


psc Sj (4-149) 


u, = R.(ij +i4) = 


i 
i2 — z = 
NEM 1+e?r 


= l 5: A (4-150) 
1+e?r 

Uwy = Up— — 2y R.U, + > "Ua (4-151) 
l+e?7 


Utrzymując założenie, że mała wartość napięcia u, umożliwia przyjęcie przy- 
bliżenia (4-138), otrzymujemy 


R 
Uwy % —2ŻyRcU + (2yR.— yR. M1 u ze Ę eu U (4-152) 
T T 


Wynika stąd, że istotnie, jeżeli układ jest całkowicie symetryczny (co zachodzi 
w przypadku zastosowania technologii układów scalonych) i zasilany źródłami 
prądowymi i,,,i,ą opisanymi zależnościami (4-147) i (4-148), to zachodzi tutaj 
czyste mnożenie „„mmałego” sygnału u; przez sygnał u;. Wadami takiego układu 


ć e kT 5 
są: wrażliwość na zmiany temperatury [ez o Y równaniu (-152)| oraz 


ograniczona dynamika (przybliżanie: e* funkcją liniową). Wady te usuwa się 
wprowadzając na wejście mnożnika z rys. 4-17a odpowiedni przetwornik, 
nazywany układem Gilberta [33], pokazany na rys. 4-l8a. 
W układzie takim sygnał wejściowy u, jest przetwarzany na sygnał uyp, sterujący 
bezpośrednio mnożnik przedstawiony poprzednio. Dla zbadania własności tego 
przetwarzania zauważmy, że (rys. 4-18b) 
UsT1) = IiTpre (4-153) 
Us(T2) = "iiTye (4-154) 
co napisać pozwala 
ia = i = I,+au, (4-155) 
12 = ip2 = I, —aU4 (4-156) 


1,+au 
Ux = E;—up, Z E;—gr: In——— 


s 


lI,—au 
uy = E; —Up; R E, — gr: In —— La 


Stąd otrzymujemy 


l,—au 
U1P EF Uz—Uy = Qr-:ln Dion 
o 1 
lub 
NP 
e PT — l, —auy 
1, + au 
Q +£ 


Mnożnik 
2 rys. 
4-172 


O nm ©) 
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(4-157) 


(4-158) 


(4-159) 


(4-159') 


Rys. 4-18. Przetwornik wejściowy 
Gilberta do mnożników 
transkonduktancyjnych 


Ponieważ napięcie u,p występuje tutaj na zaciskach wejściowych N, M mnożnika 


z rys. 4-17a, to zachodzi zależność (4-151), tzn. 
2y R, 


U1P 


1+e r 


Uwy E — Ży Rellą + "u 


(4-151') 
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Podstawiając do tego równania zależność (4-159') otrzymujemy ostatecznie 


2ay R, 
1 = | 1 Jana (4-160) 


Jest to zależność, którą otrzymaliśmy bez zakładania szczególnej polaryzacji 
sygnałów u, czy u. Oznacza to, że omówiony układ jest przydatny do mnożenia 
sygnałów o dowolnych polaryzacjach (w „,czterech ćwiartkach”*) — co stanowi 
jego istotną zaletę. | 

Dobre parametry użytkowe oraz szeroki zakres zastosowania spowodowały, . że 
układy mnożące tego typu są obecnie produkowane seryjnie w postaci mono- 
litycznych układów scalonych (np. MC1595 Motorola lub „A795 Fairchild). 
Przy takiej realizacji wejściowy przetwornik Gilberta ma zwykle postać pokazaną 
na rys. 4-l8e, gdzie źródła 7, są odpowiednio skompensowane termicznie. 

Przy nieznacznych błędach mogą one realizować mnożenie sygnałów o widmach 
sięgających kilku MHz. 


4.4.2. Układy mnożenia pośredniego 


W układach tego rodzaju operację mnożenia zastępujemy kilkoma operacjami 
pośrednimi, łatwiejszymi do realizacji. Korzystamy w takim przypadku z szeregu 
tożsamości, z których najczęściej”” spotykanymi są 


1 1 
xy = 4167) - —7)] = qr be-yl*] (4-161) 
oraz 
Xy a'%a* Flogay (NP. xy = g'n=+lny) (4-162) 


Przykłady układów mnożących działających na podstawie tożsamości (4-161), 
nazywanych dwukwadratorowymi, przedstawia rys. 4-19. 

W układzie z rys. 4-19a dwa sumatory (ze wzmacniaczami W, i W3) oraz inwerter 
jednostkowy (W,) wytwarzają sygnały [— (u,+1%,)] oraz [— (u,—u,„)]. Poddając 
takie sygnały działaniu kwadratorów” (KW) otrzymujemy po inwerterze jed- 
nostkowym (W) i sumatorze (W) sygnał iloczynowy. Zasadniczą wadą takiego 
układu jest konieczność realizacji kwadratorów „,dwućwiartkowych” (działa- 
jących przy dodatnich i ujemnych wartościach sygnałów wejściowych), które są 
trudne do wykonania. Inną wadą takiego układu jest widoczna konieczność 
zastosowania znacznej liczby (5) wzmacniaczy operacyjnych. 

Druga z tych wad zostaje utrzymana także w mnożniku pokazanym na rys. 4-19b. 
Natomiast nie wymaga on kwadratorów dwućwiartkowych, ponieważ zostały 
tu użyte układy formujące — ze znakami (+) i (—) — moduły sygnałów 


|- ER i |- = | Są to układy ze wzmacniaczami W, i W; oraz 


1 Znacznie rzadziej korzystamy także z tożsamości [17] xy = [(x+a) (v+b)—(x+ a) b] — [a(y+ 
+b) —ab|]. Inne, możliwe do wykorzystania tożsamości — patrz np. [12], str. 137. 

2 Kwadratorem (KW) nazywamy układ, w którym wartość chwilowa sygnału wyjścio- 
wego jest proporcjonalna do kwadratu wartości chwilowej sygnału wejściowego (rys. 4-20). 


| ==U4 lh 


Rys. 4-19. 
Dwukwadratorowe 
układy mnożące [15], 
[16] 


odpowiednio diodami: D/, D2 i D3, D4. Dzięki temu kwadrator KW) jest ste- 


rowany tylko sygnałami dodatnimi, wytwarzając sygnał y 


Ut UB 
2 


2 


„, natomiast 


sa o 


kwadrator KW, jest sterowany sygnałami o ujemnej polaryzacji i wytwarza skład- 


2 
ż Ub— Ua 

nik ( Y> |. 
Po zsumowaniu takich sygnałów w sumatorze (W/s) dostajemy 

uzż a Rą ||ua+u A usu, | a 

wy — R; Y 5 5) w 
IR R 

Gacj 4 R, 7 (fat) — (1—w)?] me (>) UqUb (4-163) 
Dobierając odpowiednio rezystancje R, , Ra możemy otrzymać 

Upy = —UU% (4-163) 


Podobnie przebiega praca układu mnożącego z rys. 4-19c. W układzie tym dwa 
inwertery jednostkowe (ze wzmacniaczami W, i W,) wytwarzają sygnały (—u,) 
i (—u,), co w pokazanym układzie dzielników rezystancyjnych powoduje, że 
napięcia doprowadzane do diod wynoszą 


Up, = y(U, +u,) (4-164) 
Up = —y(Uu,+u,) (4-165) 
Upz = y(U,—u,) (4-166) 
upą = —Y(u,— u.) (4-167) 


Jeżeli (u,-+u,) > 0, przewodzi dioda D/, gdy (u, +u,) < O przewodzi dioda 
D2-—w każdym przypadku wytwarzając sygnał dodatni, proporcjonalny do 
|u4 + u„|. Można więc uznać układ z diodami D/, D2 za układ formujący moduł 
y|u, +u,|. Podobne rozumowanie pozwala uznać układ z diodami D3, D4 za 
formujący sygnał (—y|u, — u,|). Dzięki temu można i tutaj zastosować kwadratory 
„jednoćwiartkowe” (jak na rys. 4-19c) i poprzez odpowiedni dobór rezystancji 
w sumatorze wyjściowym ze wzmacniaczem W otrzymać 


Upy = —U.Ub (4-163') 


Widoczną zaletą takiego układu jest niewielka liczba potrzebnych wzmacniaczy 
operacyjnych. Istnieje ponadto szereg rzadziej stosowanych mnożników dwu- 
kwadratorowych (patrz np. [16], str. 307--316) — w tym układy wymagające 
jedynie dwu wzmacniaczy (inwertera i sumatora) jednak przy zastosowaniu 
czterech kwadratorów jednoćwiartkowych. 

Rozwiązania układowe kwadratorów mogą być bardzo różne. Najczęściej jednak 
są one zbliżone do rozwiązań przedstawionych na rys. 4-20. 

W najprostszym przypadku stosuje się tranzystory unipolarne w układzie z rys. 
4-20a. Korzysta się tutaj z tego, że w zakresie nasycenia (pentodowym, przy 
|Upz! > |Ugz— Upl) prąd drenu jest opisany zależnością [19], [20], [28], [34] 


ip = A(ugz— Up)? (4-168) 


gdzie Up — napięcie progowe. 


Rys. 4-20. Przykłady kwadratorów [9], [16], [34] 


Jeżeli teraz zapewnimy, że 
UBzi = UBztu, 
Ugza = Ugz— U 
to prąd w rezystancji Ry wyniesie 
ią = ipr +ipa = 2A[Ugz — U7]? +24uq (4-169) 
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W rezultacie . 
Uyy EF —E+ i, Ra = U, + (2QAR;)ui (4-170) 
gdzie U, = —E+2AR;,[Uzz— Up]? 


Pokazaliśmy zatem, że istotnie układ z rys. 4-20a jest kwadratorem. Jeżeli widma 
sygnałów mnożonych nie zawierają pulsacji zerowych, wówczas kwadrator taki 
ma postać pokazaną na rys. 4-20 [34]. Zaletą takiego mnożnika jest jego prostota 
oraz realizacja podnoszenia do kwadratu przy obu polaryzacjach sygnału wejścio- 
wego (u, 2 0), tzn. dwućwiartkowość, natomiast wadą — niezbyt dobra jakość 
realizacji tej operacji. Wynika ona ogólnie z tego, że zależność (4-168) jest spełnia- 
na przez rzeczywiste tranzystory unipolarne jedynie w przybliżeniu i w ograni- 
czonym zakresie wartości ugz, a ponadto ze znacznych różnic w charaktery- 
stykach poszczególnych egzemplarzy tranzystorów (jeśli tranzystory T/, T2 nie 
stanowią fragmentu odpowiedniego układu scalonego). 

Z tego też powodu nadal dość często stosowanym rozwiązaniem są kwadra- 
tory diodowe, których kilka rozwiązań pokazano na rys. 4-20c--f. Wszyst- 
kie one charakteryzują się aproksymacją paraboli linią łamaną, powstającą w wy- 
niku kolejnego włączania diod D/, D2, ..., Dn. Projektowanie takich układów 
[12], [16], [35] jest stosunkowo proste, jednak tylko wówczas, gdy można charak- 
terystyki diod aproksymować odcinkami prostymi i pomijać pojemności diod. 
Takie szczególnie trudne warunki projektowania spotyka się w kwadratorach 
szerokopasmowych (kilka MHz), gdzie mały poziom rezystancji zmusza do 
uwzględniania nieliniowej rezystancji przewodzących diod, a nieliniowa pojem- 
ność złączowa diody oddziałuje na pracę kwadratora. Liczba diod zależy tutaj 
od wymaganej „dynamiki paraboli oraz koniecznej dokładności aproksymacji. 
Natomiast dostosowanie kwadratorów do pracy przy u, < 0 wymaga odwrócenia 
wszystkich diod i zmiany polaryzacji źródeł E, ustalających progi działania po- 
szczególnych diod"). 

Na zakończenie omawiania takich mnożników należy podkreślić, że ich prawidło- 
wa praca jest uwarunkowana zapewnieniem pełnej symetrii torów : sumy i różnicy 
sygnałów. Dotyczy to szczególnie kwadratorów, które powinny mieć symetryczne 
(z dokładnością do znaku) charakterystyki w całym zakresie zmian wartości 
chwilowych sygnałów i identyczne własności częstotliwościowe. Spełnienie tych 
wymagań staje się zazwyczaj bardzo trudne w układach mnożenia sygnałów 
szerokopasmowych, w których — z tego powodu — błąd mnożenia może osiągać 
znaczne wartości. 

Odrębną grupę układów mnożenia pośredniego przedstawia rys. 4-21. Układy 
te działają na podstawie tożsamości (4-162), a zatem wykonują mnożenie poprzez 
realizację pośrednich operacji logarytmowania i antylogarytmowania. Najprost- 
szą postać blokową mnożnika tego rodzaju przedstawia rys. 4-2la. Tutaj symbo- 
lami „„log u; 2” Oraz „exp u” oznaczono dowolne realizacje (patrz p. 4.3) układów 
logarytmujących i antylogarytmujących. Natomiast rys. 4-21b przedstawia przy- 


b Patrz ponadto rys. 4-25a 


FE 


log (u, <0) 


imi 


l0g (u <0) 


u=y(toguxslogu,) 
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Rys. 4-21. Przykłady układów mnożących z logarytmowaniem i antyłogarytmowaniem [9], [12], [18] 
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kładową realizację takiego układu, gdzie działanie układów: logarytmujących 
(W; + TI, W,+T2) oraz antylogarytmującego (Wą+ T3) są zgodne z zasadami 
podanymi w p. 4.3. Elementy R;, C, R, tworzą obwody zapewniające stabilność, 
natomiast tranzystory T/, T2 dla zapewnienia symetrii i poprawnej pracy przy 
zmiennej temperaturze mają często postać specjalnie wykonywanych par scalo- 
nych we wspólnej obudowie. Układ pokazany na rys. 4-21b może poprawnie 
mnożyć tylko dodatnie sygnały u;, u+”. 

Natomiast mnożenie sygnałów o zmiennej polaryzacji można realizować dwiema 
metodami. W pierwszej metodzie stosuje się układ blokowy pokazany na rys. 4-21c. 
Jak widać, istota takiego mnożnika zawiera się w równoczesnym stosowaniu 
układów logarytmujących i antylogarytmujących napięcie dodatnie i ujemne 
(tzn. zawierających tranzystory ;p-hn-p oraz n-p-n lub odpowiednio włączane diody). 
Układ taki jest rozbudowany i stwarza duże trudności w zakresie zapewnienia 
symetrii zarówno dla obu napięć wejściowych, jak też obu polaryzacji. Stąd 
częściej stosowaną jest metoda polegająca na dodaniu do sygnałów wejściowych 
tak dużych napięć stałych (E,, E,), aby w całym zakresie zmian u;, u, sygnały 
sumaryczne (E; +u;), (E, +u,) miały stałą polaryzację [12], [9]. Układ mnożący 
tego typu pokazano na rys. 4-21d. Pomocnicze sygnały E,, E, są otrzymywane 
poprzez podział za pomocą dzielnika wysokostabilnych napięć stałych E i wpro- 
wadzane na wejścia wstępnych sumatorów (W,, W.). Dzięki temu otrzymuje 
się dwa napięcia 


Ux = —(E; +u;) (4-171) 
— (E; +u,) (4-172) 


o stałej (w tym przypadku ujemnej) polaryzacji?*. Zlogarytmowanie tych napięć, 
a następnie zsumowanie sygnałów wyjściowych i przeprowadzenie antylogaryt- 
mowania daje tutaj sygnał pośredni 


Up = ęMuztlnuy — (u, +E,) (u, + E>) (4-173) 


Ażeby otrzymać „,czysty” sygnał iloczynowy, stosuje się odpowiedni sumator 
wyjściowy, sterowany dodatkowo napięciami (—u,), (—u>) oraz”? (—E;). Otrzy- 
muje się wówczas 


i 


Uy 


R; R, R; 
Uwy F Up CHER I2M5 (2-20 (4-174) 


Podstawiając do tej zależności (4-173) łatwo można zauważyć, że gdy tylko war- 
tości liczbowe rezystancji spełniają warunki 


RCAĄ LAY (4-175) 


1 Po zamianie tranzystorów 7/, T2 na pary typu p-x-p (i odpowiedniej modyfikacji układu 
antylogarytmującego) mielibyśmy mnożenie sygnałów ujemnych. 

2) Polaryzację ustala się w zależności od rodzaju układów logarytmujących poprzez ustalenie 
polaryzacji stabilnego napięcia pomocniczego E. 

* Ogólniej potrzebny tu jest sygnał (—aE), gdzie a — stały mnożnik. Rezystancja R włączona 
w szereg z takim źródłem będzie różna od Ra i zależna od a. 


wówczas następuje redukcja wszystkich składników napięcia wyjściowego, za- 
wierających E, i E,, i otrzymujemy 
Uwy E —UyU2 (4-174') 
Wytworzenie napięć kompensujących dla sterowania wyjściowego sumatora 
wymaga zastosowania odpowiednich, stabilnych inwertorów jednostkowych, co 
powoduje pewną komplikację układu. 
Pokazaliśmy zatem, że praktyczna realizacja układów mnożących z pośrednim 
logarytmowaniem nastręcza znacznych trudności, a wieloelementowe struktury 
takich mnożników utrudniają w znacznym stopniu uzyskanie małych błędów 
mnożenia. Jeżeli więc poświęciliśmy im tyle uwagi, to głównie dlatego, że wśród 
wszystkich układów mnożących odznaczają się one (potencjalnie) największą 
dynamiką. Stąd też ich podstawowe zastosowanie to mnożenie z umiarkowaną 
dokładnością sygnałów zmieniających się nawet w granicach kilku dekad (jednak 
nie zawierających w swoich widmach częstotliwości większych od kilku-kilku- 
dziesięciu kHz). 
Poza przedstawionymi dotychczas układami mnożącymi można realizować szereg 
innych układów opartych na uzależnianiu parametrów sygnałów typu impulso- 
wego lub sinusoidalnych od wartości chwilowych sygnałów mnożonych. 
Przykładowo, gdy wytworzymy ciąg impulsów prostokątnych o szerokości proporcjonalnej do 
wartości chwilowej jednego z napięć mnożonych, np. u;, natomiast amplitudę tych impulsów 
uzależnimy (proporcjonalnie) od wartości chwilowej drugiego z napięć wejściowych u», wówczas 
wartość średnia takiego ciągu impulsów będzie proporcjonalna do iloczynu (u; 2)">. 
Możliwe jest także uzależnienie częstotliwości powtarzania impulsów prostokątnych od wartości 
chwilowej jednego z napięć mnożonych przy uzależnieniu ich amplitudy od drugiego z napięć — 
także powodujące, że wartość średnia otrzymanego ostatecznie ciągu impulsów staje się propor- 
cjonalna do iloczynu wartości chwilowych (u; 2). 
Istnieją również układy mnożące [12] (str. 124-127), w których jedno z napięć wejściowych 
określa stromość narastania przebiegu piłozębnego, natomiast wartość chwilowa drugiego określa 
odstęp czasu od początku narastania „,piły” do chwili pobrania ,„próbki”. Wartość takiej próbki 
jest wówczas proporcjonalna do iloczynu obu napięć. 
W grupie takich układów mnożących istnieją ponadto: 
a) układy z modulacją amplitudową (u,) i częstotliwościową (ua) sygnału sinusoidalnego (np. 
[12], str. 132); 
b) układy z podwójną modulacją amplitudy sygnału sinusoidalnego (np. [9], str. 196); 
c) układy z modulacją amplitudowo-czasową impulsów (np. [12], str. 134); 
d) układy z uśrednianiem napięcia „trójkątnego” (np. [4], str. 189, [8], str. 249); 
e) układy stroboskopowe (z kluczowaniem, z modulacją impulsową) —— (np. [8], str. 296, [4], 
str. 190, [9], str. 193); 
f) mnożniki probalistyczne z uzależnieniem od mnożonych napięć współczynnika wypełnienia 
niezależnych ciągów impulsów i układem badającym ich koincydencję (np. [12], str. 135). 
Ogólnie można powiedzieć, że wszystkie układy mnożące tej grupy pozwalają na 
mnożenie jedynie sygnałów stosunkowo wolnozmiennych (o widmach ograni- 
czonych zazwyczaj do kilkuset Hz). Błąd statyczny mnożenia niektórych układów 
tej grupy, zwłaszcza stosujących przetwarzanie impulsów, może być bardzo mały 
(nawet rzędu 0,015) [9]. 


1 Obie operacje uzależnienia realizują odpowiednie modulatory lub tzw. modulator samo- 
wzbudny. Dokładniejszy opis takiego mnożnika — patrz np. [9], str. 190—191 oraz [12], str. 133. 
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Jednakże w większości przypadków, zwłaszcza gdy realizuje się mnożenie sygna- 
łów szybkozmiennych, błędy takich układów osiągają znaczne wartości. Ponieważ 


ponadto nie odznaczają się one szczególnie prostą realizacją, stosuje się je stosun- 
kowo rzadko. 


4.4.3. Układy dzielące 


Realizacja operacji dzielenia stwarza znacznie większe trudności aniżeli operacja 
mnożenia i jest dokonywana na ogół z większymi błędami. Trudności te wynikają 
z tego, że gdy na wyjściu układu dzielącego ma być wytwarzane napięcie 


Upy = A—- (4-176) 


wówczas przy wartościach u» bliskich zeru jego wartości powinny wzrastać nie- 
ograniczenie". Warunku takiego nie może spełnić żaden fizycznie realizowalny 


Rys. 4-22. Układy dzielące poprzez wytwarzanie odwrotności sygnału dzielnika 


układ. Równocześnie często spotyka się w praktyce sytuacje, w których sygnał 
dzielnika u,(ż) co najmniej w pewnych momentach przyjmuje bardzo małe war- 
tości, co przy ograniczonej dynamice napięcia wyjściowego oznacza powstawanie 
dużych błędów. 

Ograniczona wartość największego napięcia wyjściowego układu dzielącego po- 


1» Każdy rzeczywisty układ wytwarza ponadto zawsze określone napięcie wyjściowe, co wyklucza 
nieoznaczoność w przypadku 1; = U = 0. 


woduje zazwyczaj znaczną asymetrię w dopuszczalnej dynamice sygnałów dzielo- 
nych [12]. Najczęściej zakres dopuszczalnych zmian wartości sygnału „,dzielnika” 
(u) jest wielokrotnie mniejszy od zakresu dopuszczalnych zmian sygnału „„dziel- 
nej” (u,). Ponadto często występują trudności w zapewnieniu małego błędu 
dzielenia przy zmianach polaryzacji sygnałów dzielonych. 

Przechodząc do omówienia podstawowych układów dzielących należy zauważyć, 
że operacja dzielenia jest równoważna mnożeniu przez odwrotność sygnału dziel- 
nika. Jeżeli zatem zbudujemy nieliniowy przetwornik (NP), który pod wpływem 


EE s" a  , , : : 
napięcia wejściowego u wytwarza sygnał > WÓWCZAS będziemy mogli zbudować 


układ dzielący o układzie jak na rys. 4-22a. Nieliniowy przetwornik tego rodzaju 
można zrealizować np. stosując tranzystory unipolarne w charakterze rezystancji 


Rys. 4-23. Układy dzielące 
z mnożnikiem w pętli sprzężenia 
zwrotnego 


sterowanych napięciem, jednak zawsze dla ograniczonego przedziału zmian na- 
pięcia wejściowego x. Z reguły też zarówno taki przetwornik, jak też układ mnożą- 
cy (x ) mogą pracować przy jednej polaryzacji sygnału sterującego. Stąd też dla 
uzyskania możliwości dzielenia przy dowolnych polaryzacjach obu sygnałów 
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U4,U> (W czterech ćwiartkach) należy budować układy o strukturze pokazanej 
na rys. 4-22b [12]. Jak widać, są one rozbudowane, a niewielka zwykle dokład- 
ność działania ogranicza znacznie ich zastosowanie. 

Najczęściej stosowane analogowe układy dzielące mają postać zbliżoną do poka- 
zanej na rys. 4-23. 

Jeżeli sygnały u;, u, są stosunkowo wolnozmienne, wówczas można założyć, że 
w przypadku podstawowego układu pokazanego na rys. 4-23a układ mnoże- 
nia (x) oraz wzmacniacz nie wnoszą przesunięć fazowych i mają stały moduł 
transmitancji. Oznacza to, że zachodzą zależności 


Uxy = QU>Upy (4-177) 
= = Uwy 
u; Ł (4-178) 


gdzie: a, k — liczby rzeczywiste. 
Zakładając, że impedancja wejściowa wzmacniacza jest bardzo duża, można 
napisać 


Uy —US = UsS— Ux 
RRCE (4-179) 


albo, wobec (4-177) i (4-178) 


U, + w qMw + QU2 Uw, 
RR R, 
Stąd otrzymuje się 
u R u 
Ary 8 — p > 8 | a (4-180) 
zt z) (ez)e |, 


co świadczy o realizacji dzielenia. Istotnym problemem w pracy takich układów 
dzielących jest zapewnienie warunków stabilności. Ażeby zbadać te warunki, 
zauważmy, że zależność (4-180) można zapisać w postaci 


Uwy = kę(U>)Uy (4-180) 
gdzie 
—k R, 
kę(u) 5 ————— . 4-181 
q( 2) | R, Je R, +R, ( ) 
SJSRR, 


a — parametr układu mnożącego patrz (4-177). 
Warunkiem wystarczającym stabilności jest tu warunek, by mianownik pierwszego 
członu (4-181) był różny od zera, co na pewno nastąpi, kiedy tylko 


au, > 0 (4-182) 


Zgodnie z takim właśnie warunkiem są projektowane układy dzielące z rys. 4-23a, 
przystosowane do sterowania sygnałami u; , u, o ustalonej polaryzacji. 


Jeżeli natomiast dzielenie ma zachodzić niezależnie od tej polaryzacji (w czterech 
ćwiartkach), wówczas omawiany układ jest zazwyczaj modyfikowany do postaci 
pokazanej na rys. 4-23b [12], przy czym sama zasada działania pozostaje oczywiście 
bez zmian. W układzie takim także muszą być spełnione warunki stabilności, 
które można formułować w sposób przedstawiony poprzednio. 

Spośród innych możliwych realizacji układów dzielących omówimy jeszcze krótko 
dwa, pokazane na rys. 4-24 [14]. Układ z rys. 4-24a zawiera dwa możliwie iden- 
tyczne wzmacniacze W,, W, o wzmocnieniu zależnym od chwilowej wartości 


Rys. 4-24. Przykłady rzadziej 
stosowanych układów 
dzielących 


napięcia regulującego up (wzmacniacze z ARW). Szybkość zmian wzmocnienia 
musi tutaj być większa od szybkości zmian sygnałów dzielonych, a ich kierunek 
musi zapewniać zachodzenie (w stanie quasi-ustalonym) zależności”? 


ls a= ky(Uup) Pu, — UV [ 0 (4-183) 
Wówczas 
U 
k+(up) m 
co wobec założonej identyczności wzmacniaczy pozwala napisać 
UG 
k,(up) = ky(Up) % (4-184) 
Bu, 


b Zależność ta jest spełniana tym dokładniej, im wzmocnienie wzmacniacza regulującego ko 
jest większe. 
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oraz 


Uw, = kz(uz)u, R (7) (4-185) 
B | w 

Układ pokazany na rys. 4-24b jest jednym z licznych układów, w których dzielenie 
realizuje się kształtując odpowiednio sygnały impulsowe. W tym przypadku 
generator impulsów prostokątnych wytwarza impulsy o czasie trwania odwrotnie 
proporcjonalnym do wartości chwilowej napięcia u,. Impulsy takie służą następnie 
w modulatorze do uformowania sygnałów piłokształtnych, przy czym stromość 
ich narastania jest proporcjonalna do wartości napięcia u,. Wreszcie tak otrzymane 
sygnały piłokształtne sterują źródłem prądowym, ładującym kondensator C. 
Mamy wówczas 


U 


Uw FU = „| „(r)dr (4-186) 
0 
Podstawiając 
(r) = bw, >) 
re 
U 


do (4-186) możemy obliczyć wartość napięcia wyjściowego w chwilach końca 
impulsów 7? z zależności 
1 H b b 
UB a U 
= | —- = |—> | —— 4-187 
U„(T) C | T zdz E3 Wy ( ) 
Kończąc omawianie układów dzielących należy jeszcze zauważyć, że w licznych 
przypadkach do wykonania tej operacji mogą być także użyte układy logaryt- 
mujące i antylogarytmujące, opisane w p. 4.3. 


4.5. _ Inne układy operacyjne 


Mając do dyspozycji zbiór omówionych poprzednio układów operacyjnych 
można za ich pomocą zestawić szereg układów kombinowanych, wypełniających 
bardziej złożone operacje na sygnałach. Kilka przykładów tego rodzaju przed- 
stawia rys. 4-25 [3], [8], [4]. Działanie układu z rys. 4-25a wynika wprost z włas- 
ności układu mnożącego. W przypadku układu z rys. 4-25b, przyjmując założenia 
(4-177) i (4-178), otrzymuje się odpowiednik równania (4-179) w postaci 


l l 2 
U1 + Pa, = z Hwy T alpy 


R; Ra 


v Dziełnik taki zawiera odpowiedni układ, umożliwiający odczyt bądź rejestrację tej wartości, 
a także obwód rozładowujący kondensator po każdym cyklu. 
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skąd, przy k > 1 otrzymuje się 


lub 


R 
uw V aż 3 V -u 


Działanie układu z rys. 4-25c stanowi prostą superpozycję działania układu 
z rys. 4-25a oraz układu całkującego (integratora Millera) [11]. 


Rys. 4-25. Przykłady układów 
operacyjnych [3], [8] 


W przypadku ostatniego z układów, przedstawionego na rys. 4-25d, przy przyjęciu 
warunku pomijalnego wpływu impedancji wejściowej wzmacniacza oraz założeń 
(4-177) i (4-178), bilans prądów w węźle W można zapisać w postaci 


|| 1 1 
au] + w» auż + z iw — F Uwy +dbu,,? 
R 1* R, NAGA "RSEGG 


; ATE j ach i 
Zakładając, że k > 1 można pominąć wszystkie wyrazy z mnożnikiem ——, co 
daje 


R 
REGZZ 
1 


lub 


Widać z tej zależności, że gdy tylko 
ab <0 


wówczas układ pokazany na rys. 4-25d może służyć do wyznaczania pierwiastka 
z sumy kwadratów. 

Można też zauważyć, że dodaiąc dalsze układy wejściowe (kwadrator + opornik 
R;) można ogólnie otrzymać 


uw, FyVuż+uż+tuż+ ... +uż 


Jeżeli natomiast zróżnicujemy rezystancje w układach wejściowych (Ry; , Ria, ..., 
-.., Ry„), Wówczas otrzymamy 


uw ZYYWMiŁYŻ+ ... Łysą 


Pokazaliśmy za pomocą tych kilku przykładów szerokie możliwości tworzenia 
różnorodnych układów operacyjnych. Trzeba jednak pod- 
kreślić, że w miarę wzrostu stopnia złożoności operacji szybko narasta błąd jej 
realizacji, zwłaszcza kiedy w układzie operacyjnym występują sygnały szybko- 
zmienne, o bogatych widmach i znacznych wahaniach wartości chwilowych. 
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ROZDZIAŁ 


Układy przetwarzające 
częstotliwość 


5.1. _ Uwagi ogólne 


W licznych urządzeniach elektronicznych — zwłaszcza pomiarowych i teleko- 
munikacyjnych — występuje potrzeba przetwarzania sygnału o częstotliwości 
Ja w sygnał o zmienionej częstotliwości /,. Układy elektroniczne wykonujące 
takie przekształcenie nazywane są układami przetwarzania czę- 
stotliwości. 

Ponieważ z założenia f, 5* f., to układy tego rodzaju nie mogą być układami 
liniowymi o stałych parametrach. Natomiast niektóre z nich, jakkolwiek w rzeczy- 
wistości nieliniowe, mogą być dostatecznie dobrze opisywane modelami para- 
metrycznymi (tzn. liniowymi o parametrach zmiennych w czasie) [1]. Jednakże 
nawet w takich względnie prostych przypadkach analiza układów przetwarza- 
jących częstotliwość jest bardzo skomplikowana. Można powiedzieć, że jest to 
wynikiem stosowania wieloelementowych struktur, koniecznych dla optymalizacji 
parametrów eksploatacyjnych (np. sprawności, szumów, pasożytniczych modu- 
lacji itp.). W szczególności zarówno z takiej analizy, jak też z badania modeli 
wynika możliwość występowania licznych, złożonych zjawisk pasożytniczych 
[2]. [3] (ap. skoki fazy — zwłaszcza w dzielnikach częstotliwości, skoki napięcia 
polaryzacji dynamicznej, okresowa lub ciągła generacja pasożytniczych sygnałów 
okresowych, okresowe znaczne przyrosty poziomu szumów własnych, relaksacje 
itp.). Nie mogąc tutaj prezentować licznych metod analizy takich układów przed- 
stawionych np. w [4]-- [10] możemy jednak stwierdzić, że bardzo wiele istotnych 
problemów dotyczących takich układów nie znałazło dotychczas rozwiązania. 
Dotyczy to zwłaszcza układów przetwarzających wielkie częstotliwości przy 
bardzo małych (bliskich zakłóceniom) lub granicznie dużych amplitudach sygna- 
łów, warunków stabilności i optymalizacji wrażliwościowej. 


5.2. _ Powielacze (mnożniki) częstotliwości 


5.2.1. Rodzaje, własności ogólne 


Powielaczem częstotliwości nazywa się układ wytwarzający sygnał 
sinusoidalny o częstotliwości n-krotnie (n > 2, całkowite) większej od często- 
tliwości wejściowego sygnału sterującego. Liczne rodzaje powielaczy częstotliwości 
można podzielić na dwie zasadnicze grupy: 

a)powielacze rezonansowe— działające dzięki zniekształ- 
ceniu sygnału wejściowego przez nieliniowy element (np. diodę, tranzystor lub 
waraktor) i selekcji ustalonej składowej o częstotliwości harmonicznej przez 
obwód rezonansowy, 

b)powielaczesynchronizacyjne—-działające dzięki syn- 
chronizacji sygnałem wejściowym o częstotliwości /, generatora drgań sinusoidal- 
nych o częstotliwości drgań własnych bliskiej f; = nf,(n > 2). 
Istotna różnica między tymi grupami polega na tym, że powielacze grupy b wy- 
twarzają pewien sygnał wyjściowy również wtedy, gdy nie występuje wejściowy 
sygnał sterujący. Równocześnie powielacze synchronizacyjne mają znacznie 
węższy — w porównaniu z rezonansowymi —- zakres częstotliwości powielanych 
i równocześnie znacznie mniejszy poziom pasożytniczych modulacji amplitudy 
(tzn. widmo bliższe monochromatycznemu). 
Powielacze częstotliwości są w ogromnej większości przypadków układami „„ener- 
getycznymi , tzn. mimo niewielkiego nawet poziomu mocy wyjściowej (często 
rzędu mW) jej wartość i sprawność energetyczna powielacza są podstawowymi 
parametrami. 
Można ogólnie stwierdzić, że im większa jest częstotliwość podstawowa i wyższy 
stopień powielania, tym maksymalna moc wyjściowa i sprawność powielaczy 
rezonansowych są mniejsze. Natomiast w powielaczach synchronizacyjnych obni- 
żanie poziomu mocy wyjściowej ze wzrostem częstotliwości sygnału wyjściowego 
następuje w wyniku pogarszania się zdolności transmisyjnych tranzystorów, 
natomiast wzrost stopnia powielania pociąga za sobą zarówno pewien wzrost mocy 
sygnału wejściowego, koniecznego dla synchronizacji, jak też zawężenie przedziału 
częstotliwości powielanych. 
Moc sygnału wyjściowego o powielonej częstotliwości f, = nf, może być większa 
od mocy sygnału wejściowego jedynie wówczas, gdy do powielacza jest dostarcza- 
na moc prądu stałego. Ilustracją tego stwierdzenia jest rys. 5-1, na którym przed- 
stawiono blokowo trzy spotykane rodzaje powielaczy. W tym przypadku spraw- 
nością nazywamy stosunek średnich” mocy czynnych sygnału wyjściowego 
o częstotłiwości nfą do sumy mocy czynnych dostarczanych do powielacza, tzn. 


kos —SPUDL. 
Ip P(f)+ Pz 


(5-1) 


© Przy dużych stopniach powielania [4] występuje często znacząca modulacja amplitudy sygnału 
wyjściowego. 


5/281 


282/5 


W przypadku powielaczy lampowych czy tranzystorowych (rys. 5-1b i c) w bilansie 
mocy dostarczanych zazwyczaj dominuje moc prądu stałego Pz. 

Innym parametrem opisującym własności energetyczne”? powielaczy rezonan- 
sowych (rys. 5-la) jest współczynnik strat powielacza 


P(f) 
Mqas; = 101g 5-2 
(SED aż 
Parametry energetyczne są obliczane zazwyczaj przy założeniu, że moc sygnałów 
o innych częstotliwościach [np. (n++1)/, , m/,] jest pomijalnie mała. W rezultacie 
parametry mierzone są nieco gorsze, szczególnie przy dużych stopniach powiela- 
nia??. Należy zauważyć, że zarówno sprawność, jak też współczynnik strat po- 


h : =nf, 
Só OGARECAŁ 
Ę i + i 
PF) zk 
= ng 
9 
sia RA l, 702) 28/5) 
, <.100% e, = /00% 
owiel synchron 
Generator 
Synchromzowany fs =R=nh 


Rys. 5-1. Własności energetyczne 
powielaczy częstotliwości 


wielacza zależą głównie od amplitudy sygnału wyjściowego i nie muszą osiągać 
wartości największych przy największej (dopuszczalnej ze względu na straty 
w elemencie nieliniowym) mocy wyjściowej. Czasami wymaga się, aby powielacz 
pracował w warunkach minimalnej wrażliwości na np. wahania temperatury, 
napięć polaryzujących, obciążenia lub amplitudy sygnału sterującego i wówczas 
istotne są jego parametry energetyczne, wyznaczone w takim właśnie stanie 


[6], [8]. 


1 Stosowanym zwłaszcza przy opisie powielaczy mikrofalowych. 

2) Wynika to z tego, że skuteczność filtracji obwodu, tzn. zdolność odróżnienia sygnałów o czę; 
stotliwościach nf, i (+1) f, pogarsza się w miarę wzrostu wartości m, co powoduje wzrost mocy 
wydzielanej przez składowe tego rodzaju w układzie powielacza. 


5.2.2. Powielacze z nieliniowymi dwójnikami 
rezystancyjnymi 

Najprostszą realizacją powielacza częstotliwości jest diodowy powielacz rezonan- 

sowy, przedstawiony na rys. 5-2. W zakresie częstotliwości nie przekraczających 

kilka — kilkanaście MHz można zazwyczaj pomijać oddziaływanie pojemności 

diody i w rozważaniach ograniczyć jej opis do nieliniowej rezystancji. W takich 

warunkach prąd diody i, jest opisywany zależnością”? 


. Rd 3 1 Na ś 
SZA DIE (5-3) 
SF n: Pr 


Rys. 5-2. Proste powielacze diodowe 


Jeżeli obwody rezonansowe powielacza z rys. 5-2a mają znaczną dobroć i są 
dostrojone odpowiednio do f, i nf, , wówczas napięcie na diodzie u;(t) ma wartość 


ug(t) £ Uo+ U, coso,t+ U„Cosno,t (5-4) 


Podstawiając takie napięcie u, do zależności (5-3) otrzymamy prąd diody zapi- 
sany w postaci wielomianu trygonometrycznego, który można przekształcić do 
postaci szeregu Fouriera 


0 
i = lot Q. icoskot (5-5) 
ksl 


Podstawowe wyrazy tego szeregu opisują wówczas zależności [5], [11] 
Ua ET = = = = 
PA CZ |». ch |», (--| +29)5| «|», | |] =, 
pr PT psr Pr PT 


, M = 1-3 (patrz rozdział 4). Ponie- 


1 
1 Dokładniej byłoby ią = 1,(e”'a—1), gdzie: y = 87, 
PT 
waż wartość potencjału termicznego rjęa 200 Z 25 mV jest wygodnym poziomem odniesienia, 
a wartość M najczęściej jest bliska jedności, będziemy dalej stosować załeżność (5-3) traktując 
pr jako dostatecznie dobry parametr wyrażenia aproksymującego. 
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NOWEJ 


NI 
I 
|= 
SJE 
pana mara 
w 
© 
„r, 
k | 


25) |2br]-2--(ee]I 
ns Pr PT PT 
gdzie B„(x) — funkcje Bessela n-tego rzędu od argumentu urojonego x (mody- 
fikowane funkcje Bessela)”. 
Znając amplitudy /, , /,, amplitudę ł, oraz konduktancje G;, G, można wyzna- 
czyć graficznie lub numerycznie amplitudy U; oraz U, z zależności 
U "m I—H(Uo, U, , U) 
| = A I" 

G 

U = T(Uo, U1, Un) 
n G, 

Analiza taka pozwala następnie obliczyć moce oraz sprawność powielacza, badać 
wrażliwość itp. Jest ona jednak bardzo uciążliwa i dlatego często zastępuje się 
ją optymalizacją doświadczalną. W jej wyniku otrzymuje się optymalną polary- 
zację diody E, zapewniającą maksimum sprawności przy określonym poziomie 
mocy sygnału powielanego i określoną — nieliniową — zależność mocy wyjścio- 
wej (nf,) od wejściowej (/,). 
Podobne wyniki daje analiza powielacza „„dualnego”'?', pokazanego na rys. 5-2b. 
Powstaje tutaj pytanie, jak moc wyjściowa w takim układzie zależy od krotności 
powielania n? Problem ten został rozwiązany przez C. H. Page'a [12], [13] i może 
być przedstawiony następująco [4]. 
Napięcie na nieliniowym elemencie (jednej lub kilku diodach) 


(5-7) 


u= Ust ), Uzcos(60,1+9) (5-8) 
E=1 
powoduje przepływ prądu 
i=h+ > I„cos(yw,t+y,) (5-9) 
y=1 


Średnią moc doprowadzoną do takiego nieliniowego elementu można obliczyć 


1 Wykresy funkcji B,(x) — patrz np. [4], str. 62 lub [5], str. 45. 
2) Dualność oznacza tu zastąpienie sterowania ze źródeł prądowych sterowaniem ze źródeł na- 
pięciowych oraz zastąpienie połączeń równoległych — szeregowymi i na odwrót. 


z zależności 


2x 0 
s 1 
Ez ( K0dujdć= YB, | (5-10) 
2m 
0 ksz l 
gdzie: 
T = Of 
P, = Uoh 
| 


P, = z U; lęcos(9x — x) 


Różniczkując względem r obie strony równań (5-8) i (5-9) otrzymujemy 


d WE 

im =— 0 EUęsin(Er+ gy) (5-11) 
Ś=1 

di za 

ala V | yt,sin(yT +y,) (5-12) 
ya] 


dT dz 


2m 2r © 


- 1 ( du di s di |” =) 
je lag óeg u dT = - P (5 13) 


Wartość średnia iloczynu (| . (|) wynosi 


gdzie P, — jak uprzednio. 

Zauważmy, że gdy element nieliniowy ma charakterystykę napięciowo-prądową 
monotonicznie rosnącą (jak np. charakterystyka zwykłej diody lub ich zespołu), 
wówczas 


e U (5-14) 


i wartość całki J w zależności (5-13) jest dodatnia, tzn. 


Jlu „>0 (5-15) 


di 
W rozważanych powielaczach (rys. 5-2) przy znacznej dobroci obwodów znaczące 
moce występują jedynie dla prądu stałego i składowych wyróżnionych przez 
obwody rezonansowe, tzn. o częstotliwościach f, oraz nf;, co pozwala zależność 
(5-13) zapisać w postaci 


34 DNZZ = P, +n?P, (5-16) 


stąd 


BEE -P] (5-17) 
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Ponieważ moc P;,, jako moc dostarczana ze źródła do obwodu o dodatnich rezy- 
stancjach jest dodatnia oraz w rozważanych warunkach J > 0, oznacza to, że 
wartość mocy na wyjściu powielacza omawianego typu spełnia warunek 


IP,| < a (5-18) 


Jest to pierwszy powód, dla którego nie stosuje się powielania z krotnością n więk- 
szą od kilku. Innym powodem jest to, że przy dużych krotnościach powielania 
względna różnica częstotliwości między składowymi (n— 1) f, , nfą , (n-+ 1)/ maleje, 
co powoduje, że na obwodzie wyjściowym powstaje nakładanie (zdudnianie) 
tych składowych, prowadzące do modulacji amplitudy, i jeszcze bardziej pogarsza- 
jące biłans energetyczny”. 

Pewnym rozwiązaniem tego problemu jest zastosowanie powielaczy dwu- 
diodowych, pokazanych na rys. 5-3. 


wzi nf(n-024.)  D 
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Rys. 5-3. Powielacze 
dwudiodowe [4], [14] 


Ażeby wyjaśnić zasadę działania tych układów, załóżmy, że diody D/, D2 są 
jednakowe, a zależność prądu diody od napięcia ma postać 
i, = $(uj) = Bp(uj) + By(u.) 
gdzie 
ACH = ay Hau + a4Uż + tz 
B,(u;) = drug +azuj +asuz + ... 
U Energia składowych o częstotliwościach (n—1)/, oraz (n+1)f, powstaje także kosztem energii 


źródła sygnału o częstotliwości /, i źródła zasilającego E. a więc zmniejsza energię składnika 
o częstotliwości powielanej » f,. 


Załóżmy ponadto, że główną częścią napięcia na diodzie jest składowa u, (rys. 5-3), 
co pozwala napisać 

Ugy Ż US (5-19) 

U42 R — 5 = — Md1 (5-20) 
Wówczas prąd wypadkowy w dwójniku filtrującym Z; układu z rys. 5-3a ma 
wartość 

izy = i tla © [Go Haa(Ug)? +aą(Vg,)?+ ...]-+ 

+ [24 (Vas) + az(u41)” + ...]+ [00 +a2(—ua,)? +aą4(—uq,)*+ ...]+ 


+ [04(—Va1) Fa3(—Vg,)* + ...] = 2[00 +aa(Ua,)? + ag(ua,)* + ...] 
(5-21) 
Wprowadzając do tej zależności 


Ma1 — Ucosao,t 


łatwo zauważymy, że na wyjściu takiego powielacza mogą wystąpić jedynie często- 
tliwości z parzystymi stopniami powielenia (n = O, 2, 4, ...). Przeciwnie wygląda 
sytuacja w powielaczu pokazanym na rys. 5-3b. Tutaj możemy napisać 


U,(sS) = Zy(s) £ [ia (1)]— Zy(5) £ [iaz(t)] = Zy(5) £ [iq (£) — iaz(£)] 
(5-22) 

Zależność ta oznacza, że o widmie napięcia wyjściowego decyduje różnica prądów 
obu diod. 
Postępując identycznie jak poprzednio można stwierdzić, że 

iq — la = 2[a,(Uu01) +az(ug,)* +as(uq,)* + ...] (5-23) 
Wynika stąd, że na wyjściu powielacza z rys. 5-3b mogą wystąpić jedynie często- 
tliwości o nieparzystych stopniach powielania (n = 1,3, 5, ...). 
Pokazaliśmy w ten sposób, że w powielaczach dwudiodowych można uzyskać 
układową eliminację połowy prążków, dzięki czemu przy takich samych włas- 
nościach selektywnych filtrów Zy sygnał wyjściowy staje się znacznie bardziej 
zbliżony do idealnego. Szczegółowy przykład realizacji podwajacza częstotliwości 
o takiej strukturze przedstawia rys. 5-3c [14]. Istotną rolę w tym układzie odgrywa 
dławik z opornikiem R, zamykający obwód diod dla prądu stałego. W przy- 
padku braku tej gałęzi nastąpiłoby naładowanie kondensatora C do szczytowej 
wartości napięcia u, i przerwanie procesu podwajania częstotliwości”. 
Odmiennym — i najskuteczniejszym — sposobem poprawienia filtracji w powie- 
laczach z dużymi stopniami krotności jest takie ukształtowanie charakterystyki 
elementu nieliniowego?, przy którym sygnał n-tej harmonicznej jest jedyną skła- 
dową prądu. Jeżeli napięcie na elemencie nieliniowym jest opisane funkcją 


us(t) = Ucosw (5-24) 


U Powielacze tego rodzaju (także dła n > 2) są również realizowane jako układy z dynamiczną 
polaryzacją i pracujące z odcięciem przepływu prądu. Szczegółowe rozważanie oraz układy — 
patrz np. [19], str. 183—188. 

2) Poprzez np. zastosowanie zespołu diod, odpowiednio wstępnie polaryzowanych, lub połą- 
czenie diod tunelowych z diodami konwencjonalnymi itp. 
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to problem polega na określeniu takiej zależności 
i, = plug) 
przy której 


ii = i. COsh Wt (5-25) 


Dla rozwiązania tego problemu wystarczy z równań (5-24) i (5-25) wyeliminować 
czas, wyznaczając np. z pierwszego równania 


U 
©0yf = arccos | — — 
U 


i podstawiając tak powiązany z napięciem w, argument do drugiego z tych równań. 
Otrzymujemy wówczas 


ią = I„Ccos ( arccos 5 (5-26) 


a więc zależność i, = o(u;), przy której z (5-24) wynika (5-25). Ponieważ [16] 
cos(narccosx) = 2"-! T„(x) (5-27) 


R CZZLEZZEJA > (pa 1)" 


gdzie 


wielomian Czebyszewa n-tego rzędu, 
to charakterystykę idealnego elementu nieliniowego 
dla nkrotnego powielania możemy opisać zależnością 


— u 
Wa) 6 A CZ 5-28 
; (5) (5-28) 


Stąd, wobec (5-27), otrzymujemy 
; Ug Ę 

dla n = 2 ł = ' A 2|——| — 1 
d(2) | ( | | 


dla n =3  iga= I k (5) — (| (5-29) 


z 4 2 
dlan=4 io=l, |s(5) u (z) + | 
U U 


Zależnościom tym odpowiadają charakterystyki elementów nieliniowych pokazane 
na rys. 5-4. 
Charakterystyki tego rodzaju stosunkowo łatwo i dokładnie można zrealizować 
stosując połączenia 2 i 3 diod tunelowych (patrz np. [17], str. 311—314). Można 
przy tym wykazać [17], że jeżeli dla idealnych elementów opisanych (5-29) 

I, = 0,5 AI (5-30) 
gdzie AJ = am — lym 
lim — maksymalna wartość chwilowa prądu przez element nieliniowy, 
lm — minimalna wartość prądu jw. 


to w powielaczach zrealizowanych praktycznie przy użyciu diod tunelowych 
(dla n = 2-=6) 
I, = 0,S*AJI. 
Ś =0,7--0,9 
Projektowanie takich powielaczy wymaga zwrócenia znacznej uwagi zarówno na 
warunki stabilności”), jak też stabilizację początkowego (spoczynkowego) punktu 


(5-31) 


n=2 n=3 n=4 


Rys. 5-4. Charakterystyki idealnych elementów nieliniowych dla powielaczy 


częstotliwości 


pracy. Wrażliwość powielaczy na zmiany początkowego punktu pracy (polary- 
zacji wstępnej), a także na zmiany amplitudy U sygnału wejściowego, powielanego, 
wzrasta przy tym gwałtownie przy wzroście stopnia krotności powielania n [17]. 
Szczegółową analizę takich powielaczy — w tym rozważania na temat spraw- 
ności — przeprowadził R. H. Pantell [15]. Natomiast obszerne rozważania na 
temat projektowania takich powielaczy? (z licznymi charakterystykami i przy- 
kładami realizacji) są podane w [18], str. 444464. 
Specyficzną grupę powielaczy z diodami tunelowymi, przydatną zwłaszcza dla 
dużych krotności powielania (n > 10), stanowią dwuobwodowe generatory syn- 
chronizowane n-tą harmoniczną sygnału wejściowego z wydzielaniem (poprzez 
rezonansowy obwód wyjściowy) m-tej harmonicznej sygnału generowanego [17]. 
W takich warunkach pulsacja sygnału wyjściowego wą wynosi 

0, = nN(M0;) = (nM)0 
Można o takich układach mówić, że stanowią połączenie powielaczy rezonan- 
sowych z synchronizacyjnymi. 


5.2.3. Powielacze z odcięciem przepływu prądu 


Powielanie częstotliwości może być zrealizowane poprzez wykorzystanie nie- 
liniowego przetwarzania sygnału przez lampy lub tranzystory pracujące w klasie C 
U Z tego powodu w powielaczach stosuje się zazwyczaj diody o prądach maksymalnych mniej- 


szych od 20 mA — co ogranicza poziom mocy uzyskiwanych na wyjściu [16]. 
2 W szczególności w [18] pokazano możliwość uzyskiwania powielania z ułamkowymi stop- 


niami krotności (z. n= z) i opisano model takiego powielacza. 
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(z odcięciem prądu). Przypomnijmy [24], że gdy początkowy punkt pracy lampy 
lub tranzystora leży poza punktem odcięcia prądu (tzn. w stanie nieprzewodze- 
nia ES), wówczas przy sterowaniu sinusoidałlnym otrzymujemy impulsy prądu 


anodowego czy kolektorowego płynące jedynie przez część (| okresu, Widmo 
T 


takich impulsów zawiera składowe o częstotliwościach nf;, które płynąc przez 
obwód rezonansowy dostrojony do takiej częstotliwości wywołują powstanie 
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Rys. 5-5. Lampowe powielacze częstotliwości (a; --c;) oraz ich charakterystyki (a+--C2) 


[5], [19], [20] 


napięcia prawie sinusoidalnego (gdy © > 1) o n-krotnie powielonej częstotliwości. 
Układ takiego powielacza lampowego pokazano na rys. 5-5a". 
Warunki pracy dobiera się zazwyczaj w ten sposób, ażeby lampa pracowała przy 
maksymalnej (dopuszczalnej) wartości szczytowej impulsów (7%) i optymalnym 
kącie przepływu 6,,,. Wymaga to tym większej amplitudy napięcia sterującego 
U, i większej wartości napięcia wstępnej polaryzacji E,, im stopień powielania 
n jest wyższy. W odróżnieniu od wzmacniacza klasy C impulsy prądu anodowego 
nawet w stanie niedowzbudzonym mają nieco odkształcony wierzchołek (np. jak 
na rys. 5-5c>). Wynika to z tego, że gdy chwilowa wartość napięcia siatka-katoda 
zbliża się do maksymalnej, wówczas napięcie anodowe (zmieniając się z często- 
tliwością np. 2- lub 3-krotnie większą) przyjmuje wartości minimalne [20]. 
Skutek takiej deformacji jest zbliżony do skutku obcięcia wierzchołka w sposób 
pokazany na rys. 5-5a> i zazwyczaj zmienia własności powielacza jedynie w nie- 
wielkim stopniu. 
Amplituda »-tej harmonicznej prądu I,, zależy od wartości kąta przepływu © (przy 
g = 0) zgodnie z zależnością” 

33 2 | sinnO cos — ncosnOsin0 


w n(n?—1)(l-cos6) (5-32) 


zilustrowaną rys. 5-5a,. Zauważmy, że optymalna wartość kąta przepływu wynosi 


O,pt = aż (5-33) 
n 

a także, że | PAPZ — maleje gdy n wzrasta. Oznacza to, że dla zapewnienia dobre- 
go wykorzystania napięcia anodowego (6 x 1) — warunkującego dużą sprawność 
powielacza — trzeba stosować tutaj obwody rezonansowe o odpowiednio większej 
rezystancji dynamicznej Ry. Zwróćmy również uwagę na wzrost wrażliwości 
powielacza na zmiany © (tzn. E, i U,), zachodzący wraz ze wzrostem stopnia 
powielania n. Wrażliwość tę można znacznie zmniejszyć stosując powielacz z ogra- 
niczaniem siatkowym pokazany na rys. 5-5b,. Dokładniejsza analiza działania 
takiego układu (patrz np. [19], str. 174—177) prowadzi do zależności l, = FI) 
o charakterze przedstawionym jakościowo na rys. 5-5b;. Oznacza to, że przy 
pewnej optymalnej rezystancji R,, zmiany kąta przepływu 6 i wartości maksymal- 
nej prądu Jay w dość dużym przedziale zmian U, wzajemnie się kompensują, 
prowadząc do istotnego zmniejszenia wrażliwości powielacza na zmiany amplitudy 
napięcia sterującego. 
Modyfikacją takich powielaczy są układy z kompensacją składowych niepa- 
rzystych — jak na rys. 5-5c, [19], [20]. Przy sterowaniu lamp napięciami o prze- 
ciwnych polaryzacjach (przesuniętymi w fazie o 180”) zsumowanie ich prądów 
w węźle W powoduje powstanie wypadkowego prądu w obwodzie wyjściowym, 
jak na rys. 5-5c>, nie zawierającego, przy symetrycznych lampach, składowych 


b. Powielacze tego rodzaju są układami dużych mocy (np. rzędu kW) i często dużych częstotli- 
wości (wiele MHz), w których nadal dominującym elementem sterowanym są lampy elektronowe. 
2) Analogiczna zależność dla impulsów obciętych (g z4 0) — patrz np. [5], str. 47. 
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nieparzystych. Stosując obwód rezonansowy o podzielonej indukcyjności można 
podobnie skompensować składowe parzyste (patrz np. [19], str. 183). Takie 
symetryczne powielacze mają wówczas zarówno korzystniejszy kształt przebiegów 
prądu oraz widmo sygnału wyjściowego, a w rezultacie także odpowiednio większą 
sprawność energetyczną. 

Zupełnie analogicznie przebiega praca powielaczy tranzystoro- 
wych, pokazanych na rys. 5-6. Istotna różnica polega jedynie na tym, że [24] 
znaczny wpływ pojemności w tranzystorach dużej mocy powoduje deformację 
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Rys. 5-6. Tranzystorowe powielacze częstotliwości a, c) oraz przykładowe charakterystyki (b) 


impulsów prądu kolektora i w konsekwencji zmianę widma i własności energe- 
tycznych. Jeżeli, znając amplitudę napięcia sterującego U,, napięcie polaryzu- 
jące Eg oraz napięcie odcięcia tranzystora Ug, określimy kąt przepływu dla małych 
częstotliwości Oy z zależności 


cosOy = Uo— Ea (5-34) 


b 

wówczas maksymalną moc na wyjściu powielacza otrzymamy nie dla 

120 

Oy = — 

> n 
a wartości tego kąta nieco mniejszych [21]*”. Równocześnie zmiany kąta przepływu 
wpływają na sprawność powielacza i stosunek mocy a zazwyczaj w sposób 
1 


zbliżony do pokazanego na rys. 5-6b. 
Należy podkreślić, że zasadniczym czynnikiem ograniczającym maksymalną 
wartość prądu kolektora — a w konsekwencji moc na wyjściu powielacza tran- 


DW publikacji [21] przedstawiono metodę projektowania powielaczy tranzystorowych na mak- 
symalną moc wyjściową oraz maksymalną sprawność powielacza. 


zystorowego — jest dopuszczalna wartość napięcia Upgdop (dla stanu zatkania). 
Innym czynnikiem określającym tę moc są warunki chłodzenia tranzystora. 
Względy konstrukcyjne (kolektor na obudowie tranzystora, łączony bezpośrednio 
z „„uziemianym” radiatorem) powodują częste zasilanie takich powielaczy od 
strony emitera, tzn. jak na rys. 5-6c. W powielaczu pokazanym na tym rysunku 
zastosowano ponadto dynamiczną polaryzację"”?, której działanie jest zbliżone 


L 
z 


ń 
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Rys. 5-7. Deformacje napięcia wyjściowego przy dużej 
krotności powielania 


do działania takiej polaryzacji w powielaczu lampowym (rys. 5-5b;, i b»). Ogólnie 
można powiedzieć, że wśród wszystkich znanych rozwiązań tego rodzaju powie- 
lacze częstotliwości pozwalają na uzyskiwanie największych mocy wyjściowych 
(stąd często lampy mocy) przy stosunkowo dużych sprawnościach. Parametry 
energetyczne ulegają jednak znacznemu pogorszeniu, kiedy krotność powielania 
przekracza 3—4. Ponadto — jak już wspomniano — (patrz p. 5.2.2) dużym 
krotnościom powielania towarzyszy powstawanie pasożytniczej modulacji ampli- 
tudy napięcia wyjściowego. Powstawanie i charakter takiej modulacji dodatkowo 
wyjaśnia rys. 5-7. 


5.2.4. Powielacze waraktorowe 


Powielaczami waraktorowymi nazywamy takie powielacze, w których podstawo- 
wą rolę w wytwarzaniu sygnału o n-krotnie powiększonej częstotliwości odgrywa 
nieliniowa pojemność (znacznie rzadziej — nieliniowa indukcyjność). Szczególną 
zaletą takich powielaczy są małe straty energii sygnału przetwarzanego, wynika- 
jące z małej stratności waraktorów (diod waraktorowych). 

Przypomnijmy w tym miejscu zależności energetyczne dla dwójników nieliniowych, ustalone 
przez J. Kudrewicza [26]. Mianowicie, jeżeli zależność prądu i(t) od napięcia u(r), z których 
każde jest sumą składowych o pulsacjach w, , w dwójniku ma postać 


iQ) = [A(o)lfLBGo)u(2) 
1 Dynamiczna polaryzacja wynika z nieliniowych własności obwodu emiterowego tranzystora, 


wskutek których na dwójniku R, C (rys. 5-6c), powstaje pewna dodatkowa składowa stała napię- 
cia, uzależniona od amplitudy wejściowego sygnału sterującego. 
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gdzie A(jo), B(j») — operatory liniowe zdefiniowane zależnościami 


[AGo)]x(1) =). A(jo,)X,eiow t 


IBiojly(t) =). Bio,)Y,eie, t 


natomiast f(x(t)) = y(t) — operator nieliniowy, wówczas w przypadku sygnałów okresowych 
gdy w, = nwo, obowiązuje zależność 


[e e) 5 
N. CA Es" . Bro] 20 (5-347) 
A ( +jnwog) 


Rys. 5-8. Przykłady waraktorowych powielaczy 


częstotliwości [14], [25] 
3 a-—d — układy równoległe, e--f —- układy szeregowe 
w 


Tutaj 
Pino) siĘ Ua, ' Iny 
IG — wartość zespolona, sprzężona z zespoloną wartością prądu lo 
Kiedy dwójnik jest czysto rezystancyjny 
[A(jo)] = [B(jo)] = 1 (5-34) 


równanie (5-34') przybiera postać zależności Groszkowskiego 


A 
RŻ n- Im Pqxco o) zz 


n==| 


ka O dla rezystancji bez histerezy 
$ dla rezystancji o pętli histerezy S$ 
Kiedy dwójnikiem jest nieliniowa pojemność, wówczas 
[AGo)] = jo[B(jo)] = 1 i zależność (5-34') jest równoważna równaniu 


0 
3, RePno, = 0 (5-34'') 
n=l 


Zauważmy, że gdybyśmy przy użyciu bezstratnej diody waraktorowej i obwodów 
rezonansowych o dużej dobroci zrealizowali dowolny z układów pokazanych na 
rys. 5-8, wówczas tylko prądy i napięcia o pulsacjach /, inf, miałyby równocześnie 
amplitudy różne od zera. Oznacza to, że składowe związane z przepływem mocy 
miałyby postać 

iap(t) £ lg COs(01-+9,) + ly COS(N0Oyt+ 9) (5-35) 

Ugp(t) = Ugy COS(0+f+ ©,)+ U, cos(no;t + ©) (5-36) 
lub 

lap = ar + lan 

Ugp = Ua ŁUan 
Z zależności Kudrewicza [26] wynika zatem, że niezałeżnie od charakterystyki 
bezstratnego waraktora byłoby 


> ReCOałas) + 3 Re(Ou ian) = 0 (5-37) 
lub inaczej 

Parn = —Pgn (5-37') 
Oznacza to, że każdy z takich układów byłby powielaczem o 100%, sprawności. 
W rzeczywistości zarówno rezystancja szeregowa diod waraktorowych, jak też 
ograniczona dobroć obwodów rezonansowych zmniejszają sprawność takich 
powielaczy do 70--90%, przy n = 2i 60--80%, przy n = 3, przy częstotliwościach 
f, niezbyt dużych (kilka — kilkanaście MHz)”. 
Stosując rzeczywiste diody półprzewodnikowe można realizować dwa istotnie 
różne rodzaje pracy, a mianowicie wykorzystywać praktycznie tylko pojemność 
złączową lub dopuszczać chwilowe przewodzenie diody, co prowadzi do wykorzy- 
stywania także pojemności dyfuzyjnej (tzw. praca z gromadzeniem ładunku). 
Przypomnijmy najpierw (rys. 5-9a), zależność obu pojemności diody od napięcia uw. Pojem- 
ność złączowa C3, jest pojemnością kondensatora utworzonego przez warstwy nierucho- 
v Parametry waraktorowych powielaczy mikrofalowych w znacznym stopniu zależą od jakości 


waraktora, częstotliwości i krotności powielania; ogólnie pogarszają się przy wzroście dwu 
ostatnich wartości [11], [17], [27], [28], [29]. 
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mych ładunków, istniejące po obu stronach złącza p-n. Zmiana napięcia doprowadzonego do 
diody ua zmienia tę pojemność zgodnie z zależnością [30], [31] 


Ca = AR Ś (5-38) 
du (9a—ua)* 
gdzie a, = 0,2--0,5, zależnie od rozkładu domieszek, 


Yp — napięcie dyfuzyjne, 


kT Ry kT Pp 
Wp =|—]ln =|—— | ln 
4 Np q Pn 
Na, Np — koncentracja odpowiednio elektronów lub dziur w obszarze m, 


Pn, Pp — koncentracja odpowiednio elektronów lub dziur w obszarze p. 


(q=Gzt * ldyf 


t *1„e723 WTy 


(vŻ>8+g) 


Rys. 5-9, Charakterystyki i przebiegi prądów w diodach waraktorowych 
a — zależność pojemności diody waraktorowej od napięcia, b — praca z wykorzystaniem pojemności złączowej, c — praca 
z wykorzystaniem pojemności dyfuzyjnej (z gromadzeniem ładunków) 


Jeżeli zauważymy, że zazwyczaj koncentracja nośników większościowych jest znacznie większa 
niż koncentracja nośników mniejszościowych, tzn. m» 3> mp, Pp $> p», Oraz Że potencjał ter- 
miczny 


oai” EEE or 
to stwierdzimy, iż*? 
Vp > gr 


1 e Tm 20C gr £ 25mV, natomiast zazwyczaj ynrae» = 300--400 mV, Ynqsi) F 700-- 
->800 mV. 


Pojemność dyfuzyjna Cyy, wynika z tego, że zmiana napięcia na złączu powoduje 
zmianę koncentracji nośników mniejszościowych (np. dziur w obszarze n:), co odpowiada zmia- 
nie zgromadzonego ładunku, i jest powiązana ze zmianami składowej dyfuzyjnej prądu płyną- 
cego przez złącze. Można wykazać [30], [31], że jest ona tym większa, im większy jest prąd pły- 
nący przez złącze oraz średni czas życia nośników mniejszościowych, co odpowiada zależności 


dQ (ia + 13) Tp 
Glayp 5 —— 5 —- 
du Pr 


(5-39) 


gdzie /, — prąd nasycenia złącza. 

Jeżeli więc warunki pracy powielacza zostaną tak dobrane, że dioda pracuje 
zaporowo, wówczas znaczenie pojemności dyfuzyjnej diody jest nieznaczne i prak- 
tycznie o procesach zachodzących w układzie decyduje pojemność złączowa. 
Odpowiada to sytuacji zilustrowanej rys. 5-9b. Prąd płynący przez waraktor jest 
przebiegiem zbliżonym do sinusoidalnego, co świadczy o niewielkiej zawartości 
harmonicznych wysokiego stopnia i w rezultacie o przydatności takich warunków 
pracy do powielaczy o małej krotności (n = 2--4). 

Optymalizacja powielaczy tego rodzaju polega na wyborze układu, typu waraktora 
i warunków jego pracy. Można pokazać [32]-- [37], że układy równoległe (rys. 
5-8a--d) są korzystne w przypadku niewielkich rezystancji obciążenia (kilka — 
kilkadziesiąt omów) i wymagają sterowania ze źródeł o małej impedancji. Zakres 
ten może być nieco rozszerzony poprzez podział reaktancji obwodów rezonan- 
sowych (rys. 5-8a). 

Sprawność powielacza może być powiększona przez zastosowanie dodatkowych 
filtrów o dużej dobroci, powodujących z jednej strony „wtórne powiela- 
nie”? a z drugiej eliminujących zbędne składowe w widmie prądu lub napięcia. 
Prosty przykład tego rodzaju przedstawia rys. 5-8d. 

Powielacze szeregowe (rys. 5-8e i f) są przydatne w przypadku dużych rezystancji 
obciążenia (kiloomy) i źródła sygnału wejściowego. Widmo prądu płynącego 
przez waraktor w takich układach [33] jest bogatsze w wyższe składowe, co po- 
woduje, że sprawność powielacza dla większych krotności jest tu większa aniżeli 
w układach równoległych i wolniej maleje przy wzroście n. Sprawność tę (zwłaszcza 
dla n = 4-9) dodatkowo zwiększa się stosując pomocnicze filtry, umożliwiające 
wtórne powielanie. 

Sprawność każdego z takich powielaczy zależy od stratności waraktora, opisy- 
1 
0yC,R; 
Przy ustalonej dobroci Q©„ sprawność ta wzrasta w miarę powiększania współ- 
czynnika modulacji pojemności waraktora i nieznacznie zależy (w granicach 
kilku %) od rozkładu domieszek w złączu p-n [33]. Właśnie korzystny wpływ 
dużej głębokości modulacji pojemności na sprawność, a także moc wyjściową, 
powoduje, że wstępna polaryzacja waraktora Up (rys. 5-9b), ustalana przez 


wanej szeregową rezystancją strat R, lub dobrocią waraktora Q, = 


U Jeżeli w widmie prądu istnieją składowe af, i bf,,to „wtórne powielanie” oznacza 
wytwarzanie sygnału wyjściowego w procesie przemiany częstotliwości, tzn. zgodnie z zależnoś- 


cią 
nf, = af, £f 


m 
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wprowadzenie odpowiednich źródeł polaryzujących E (rys. 5-8) jest zwykle 
1) 
dop 


2 

nego (f,) powinna być bliska wartości Up, co oznacza pełne wysterowanie po- 
jemności złączowej. 
Jeżeli stopień powielania ma być większy od kilku?” (n > 4--5), wówczas ko- 
rzystniejsze własności powielacza uzyskuje się stosując pracę diody z chwilowym 
wprowadzaniem w stan przewodzenia, co odpowiada sytuacji pokazanej na 
rys. 5-9c. 


bliska wartości . Równocześnie amplituda wejściowego sygnału sinusoidal- 


Istotną poprawę uzyskuje się zwłaszcza przy stosunkowo dużych częstotliwościach f,, gdy noś- 
niki mniejszościowe wprowadzone do obszarów półprzewodnika w dodatnim półokresie wskutek 


= zla 
I 
. m0” „20? 
307 
48 49 
24 50 
607 
20 sj: 
/ 
U) / 807 


8-907 
y/ 
Rys. 5-10. Wykresy ilustrujące pracę diody 
/ 9 z wykorzystaniem pojemności dyfuzyjnej 


5? 207 730% (z gromadzeniem ładunku) [35] 


D Z tego powodu dobry waraktor powinien odznaczać się dużą wartością dopuszczalnego na- 
pięcia. 

2» Duży stopień powielania można także uzyskać poprzez kaskadowe połączenie powielaczy 
o małym stopniu powielania. Powielacze takie stają się jednak układami kłopotliwymi w reali- 
zacji i strojeniu, a ponadto odznaczają się dużą wrażliwością na wahania częstotliwości i ampli- 
tudy sygnału wejściowego. 


bezwładności procesu rekombinacji mają znaczny ładunek w momencie przejścia do półokresu 
ujemnego. Powstaje wówczas gwałtowny przepływ tych nośników, prowadzący do powstania 
ostrego impulsu prądu wstecznego, pokazanego na rys. 5-9c [29], [35]. Kąt p odpowiada tu 
okresowi czasu, koniecznemu dla powrotu wszystkich niezrekombinowanych! nośników mniej- 
szościowych. 

Dokładniejsza analiza [35] prowadzi do stwierdzenia, że kąt ten jest powiązany z kątem przepły- 


= Up + U, . „_. 
——————— zależnością 


wu © = arccos 
zB. 
gcosQ© —sinp Z dkuó-66x8)(2: adi 21) (5-40) 
gdzie r — średni czas życia nośników mniejszościowych, 
której ilustracją jest rys. 5-10a. 
Natomiast wartości maksymalne 74 i Iy odpowiednio dla kierunku przewodzenia i wstecznego 
(rys. 5-9c) są powiązane równaniem 


cosp—cosQ 
lp Z I ———— (5-41) 
1—cos© 


zilustrowanym rys. 5-10b. Wyznaczenie widma takich impulsów wymaga dodatkowo znajo- 
mości czasu opadania T, (ułamki ns), określonego rys. 5-9c. Dla dużych stopni powielania (n > 1) 
amplitudę prądu n-tej harmonicznej otrzymuje się w rezultacie z przybliżonego wzoru 


1 1 
mo" yt+OŻwżzezn 
obrazującego wraz z zależnością (5-41) wpływ krotności powielania, punktu pracy i częstotli- 
wości f,". 
Powielanie częstotliwości można także zrealizować wykorzystując nieliniowość 
pojemności złącza kolektor-baza w tranzystorze bipolarnym. Wprowadzając na 
złącze emiterowe tranzystora sygnał o częstotliwości f, , otrzymuje się modulację 
tej nieliniowej pojemności Cr,(ucg) i w konsekwencji powstanie w obwodzie 
kolektora prądów o częstotliwości nf,?. Podobnie jak dioda waraktorowa, 
tak i ta nieliniowa pojemność może współpracować z obwodami rezonansowymi 
zarówno szeregowymi, jak i równoległymi. Przykładowe powielacze tej grupy [25] 
pokazano na rys. 5-11. 


x (5-42) 


n 


Rys. 5-11. Przykłady waraktorowo-tranzystorowych powielaczy częstotliwości [25] 
a — układ równoległy, b — układ szeregowy 


U Wyniki badań doświadczalnych takich powielaczy dla częstotliwości f, rzędu MHz — patrz 
np. [27], str. 399—403 oraz [35], str. 120—132. W drugiej z tych publikacji podano wyniki dla 
krotności powielania n sięgających 400. 

2» Należy podkreślić, że tranzystor może efektywnie pracować jako element powielacza przy 
częstotliwościach większych od /4 [21]. 
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Warto podkreślić, że powielacze takie często pracują zadowalająco bez dodatko- 
wej (zewnętrznej) polaryzacji złącza emiterowego (tzn. przy Ugg = 0). Stosuje 
się je zazwyczaj wówczas, gdy powielanie poprzez odcięcie staje się mało efek- 
tywne. Może to zachodzić wówczas, gdy np. trudno zapewnić optymalny kąt 
odcięcia ©,,. ze względu na niewielką wartość napięcia przebicia złącza emitero- 
wego (mała wartość Uggao) lub impulsy prądu kolektorowego są znacznie „„roz- 
myte” wskutek inercyjności tranzystora [24]7). 


5.2.5. Powielacze synchronizacyjne 


Tego rodzaju powielacze działają dzięki wykorzystaniu zjawiska synchronizacji 
drgań w generatorach przebiegów sinusoidalnych [72], [24]. Z układowego punktu 
widzenia powielacz taki jest generatorem z odpowiednim elementem nieliniowym 
i obwodami rezonansowymi, do którego wprowadza się sygnał wejściowy o często- 
tliwości f, ='f, podlegającej powieleniu (rys. 5-12a). Jeżeli częstotliwość drgań 
takiego generatora bez wprowadzonego sygnału synchronizującego wynosi fo i jest 
1 1 


WEEYEZ 1.2,3, 2. to po wprowadzeniu tego sygnału 


bliska do nf; = f; ( 


a b 
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Rys. 5-12. Układy i podstawowe charakterystyki powielaczy synchronizacyjnych [4], [17] 


1 Patrz np. [24], rozdz. 9. 


+ 


może on przejąć kontrolę nad częstotliwością wytwarzanych drgań — co stanowi 
istotę synchronizacji. W takim przypadku częstotliwość sygnału z generatora 
spełnia zależność f, = nf, dla wszelkich wartości f; zawartych w przedziale syn- 
chronizacji. Otrzymuje się więc sytuację pokazaną na rys. 5-12b, gdzie ponadto 
pokazano, że szerokość przedziału synchronizacji wzrasta (w pewnych granicach) 
ze wzrostem amplitudy sygnału synchronizującego. Dokładniejsza analiza zjawiska 
synchronizacji [9], [10], [24], [38] pozwala ponadto stwierdzić zależność prze- 
działu synchronizacji od stosunku b. oraz parametrów generatora*. 
o 

Obserwując więc zmiany częstotliwości sygnału z generatora fą w szerszym prze- 
dziale zmian częstotliwości :f, otrzymuje się sytuację zilustrowaną jakościowo 
na rys. 5-12c. Warto zauważyć, że w przedziale synchronizacji następuje współ- 
działanie źródła sygnału synchronizującego z generatorem w wytwarzaniu mocy 
sygnału wyjściowego, prowadzące do zmian pokazanych na rys. 5-12d. 

Można np. pokazać [17], że źródło sygnału synchronizującego (powielanego) 


w przypadku generatorów z diodą tunelową (przy Jo = 235), pokazanego przy- 


f 
kładowo na rys. 5-12e, dostarcza do 307, mocy wyjściowej. W przypadku układu 
tranzystorowego, przykładowo pokazanego na rys. 5-12f, moc sygnału synchro- 
nizującego w stosunku do mocy wyjściowej może być znacznie mniejsza. Zawsze 
jednak w stosowanych układach 


Pys=nf) > Pqon (5-43) 
co jest istotną zaletą układu. Natomiast wadą układu jest przede wszystkim 
powielanie częstotliwości w stosunkowo wąskim przedziale wartości bliskich do 


A W niektórych przypadkach istotną wadą jest także istnienie sygnału wyjścio- 


wego (o częstotliwości /5) przy braku sygnału wejściowego, o powielanej często- 
tliwości. Wreszcie praktyczną wadą takich powielaczy są trudności w optymalnym 
zaprojektowaniu układu, związane z niepełną i skomplikowaną teorią takich 
powielaczy. 


5.3. _ Dzielniki częstotliwości 


Zadaniem dzielników częstotliwości jest przetworzenie wejściowego sygnału 
sinusoidalnego o częstotliwości /; w sygnał dostatecznie zbliżony do sinusoidalne- 


go z częstotliwością 3 (n = 2,3,...). Funkcję taką mogą wypełniać różno- 
rodne układy”, wśród których najczęściej są stosowane: 


1 Ww spotykanych praktycznie przypadkach zawsze szerokość przedziału synchronizacji maleje 
w miarę, gdy w wyrażeniu na krotność podziału n == — wielkość m, a zwłaszcza /, odbiega od 


m 
jedności. Ogólnie jest możliwe by krotność podziału n wynosiła np. 2/3, 3/4, 5/7 itd. , , 
2) Na przykład generatory drgań sinusoidalnych o częstotliwości drgań „własnych” zbliżonej do 


Ró 2 synchronizowane sygnałem wejściowym o częstotliwości /, (bliskim m-tej harmonicznej). 
H 
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a) dzielniki impulsowe, 

b) dzielniki z układem pamiętającym, 

c) dzielniki regeneratywne, 

d) dzielniki parametryczne. 

Dzielniki impulsowe stanowią układy najprostsze z punktu widzenia 
zasady działania. Polega ona na przyspieszaniu — poprzez doprowadzenie od- 
powiednio uformowanego sygnału o dzielonej częstotliwości — momentów przej- 
ścia przerzutnika astabilnego”* (multiwibratora, generatora samodławnego) z jed- 
nego stanu w drugi. Wymaga to oczywiście, by n-okresów odpowiadających 
częstotliwości dzielonej było nieco krótsze od okresu drgań takiego przerzut- 
nika. 

Przebieg czasowy sygnałów wyzwalających może być prawie dowolny, nawet 
sinusoidalny. Jednakże obszary synchronizacji, tzn. zakres amplitud i dzielonych 
częstotliwości sygnału wejściowego, są największe w przypadku uformowania 
krótkich impulsów o stromych czołach i łagodnym opadaniu [41], [42], [43]. 
Równocześnie sygnał wyjściowy z przerzutnika ma postać impulsów, wobec 
czego zachodzi potrzeba ukształtowania sinusoidalnego sygnału wyjściowego 


Układ 
ca wyj. 


ca 


KA OAM oniz. 


Ol przerzulnik 
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Rys. 5-13. Przykłady 
impulsowych 
dzielników 
częstotliwości [39]. 
[41], [42] 


1 Przy dużych stopniach podziału stosuje się czasami przerzutniki monostabilne, nie wrażliwe 
na impulsy wyzwalające w okresie rozładowywania kondensatora. 


w drodze odpowiedniej filtracji (np. wzmacniaczem selektywnym). Prowadzi to 
do ogólnego schematu blokowego takich dzielników częstotliwości pokazanego 
na rys. 5-13a. Schematy szczegółowe takich dzielników impulsowych można zna- 
leźć np. w [42], str. 498-524. 

Dzielniki częstotliwości tego rodzaju pozwalają praktycznie na uzyskiwanie 
stopni podziału n = 2--6'> przy częstotliwościach wejściowych sięgających naj- 
częściej dziesiątków kHz (znacznie rzadziej MHz). 

Inną grupą impulsowych dzielników częstotliwości są układy wyko- 
rzystujące pamięci statyczne lub dynamiczne [39], [41]. 
Najprostszym przykładem może być tutaj dzielnik z pamięcią dynamiczną w po- 
staci linii opóźniającej (np. odpowiedniego odcinka kabla współosiowego, linii 
spiralnej lub linii opóźniającej magnetostrykcyjnej), pokazany na rys. 5-13b. 
Układ taki, zastępujący w poprzednio omówionym dzielniku z rys. 5-13a podzespół 
między punktami N, M, zawiera ponadto funktor logiczny, tzw. układ zakazu. 
Jest to taki układ bramek, który wytwarza sygnał na wyjściu 3 tylko wówczas, 
gdy istnieje sygnał na wejściu / i nie istnieje sygnał na wejściu 2. W takiej sy- 
tuacji przy opóźnieniu linii r = 7, otrzymuje się ciągi impulsów jak na rys. 5-l3c, 
co oznacza że następuje tutaj 2-krotne zmniejszenie częstotliwości. Zaletą tego 
układu jest duża pewność działania i możliwość zestawienia z typowych podzespo- 
łów. 

Podstawowym rodzajem analogowych dzielników częstotliwości są tzw. dzie|l- 
niki regeneracyjne. Można ogólnie powiedzieć, że mają one zdolność 
odtwarzania (regeneracji) składowej sygnału wyjściowego o podzielonej często- 
tliwości, jednak tylko wówczas, kiedy na wejściu działa sygnał sterujący o często- 
tliwości dzielonej (f,). Ogólny schemat blokowy takiego dzielnika jest pokazany 
na rys. 5-14a. Jeżeli na wyjściu filtru liniowego F2 (np. obwodu rezonansowego) 
wskutek stanu przejściowego wywołanego włączeniem lub szumami własnymi 
układu powstanie składowa o częstotliwości f, = f,, wówczas na wyjściu (n-+ 1) — 
krotnego powielacza częstotliwości z filtrem F3 otrzymamy sygnał o częstotli- 
wości (+ 1)fo. Sygnał ten obok sygnału wejściowego o częstotliwości /, = nfo 
jest doprowadzany do wejścia układu mnożącego, pełniącego tutaj funkcję mie- 
szacza. Można pokazać, że przemnożenie sygnałów 


= U, cos2rn/fgt 
u, = U;cos2r(n+ 1)fąt 
spowoduje powstanie sygnału 
uu = Uy[cos2r(2n+1)fqt+-cos2refot] 


Teraz składowa tego sygnału o częstotliwości /, — po wydzieleniu przez filtr 
FI i wzmocnieniu przez wzmacniacz z filtrem F2 — może odtworzyć całkowicie 
pierwotny sygnał pobrany z wyjścia układu do wysterowania powielacza. Jeżeli 


Przy większych stopniach podziału gwałtownie maleją obszary synchronizacji, co świadczy 
o znacznym pogarszaniu własności eksploatacyjnych poprzez_wzrost wrażliwości na zmiany 
amplitudy i ograniczanie zakresu dzielonych częstotliwości. 
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założymy istnienie w układzie stanu ustalonego, przy którym napięcie wyjściowe 
jest 


Upy Z Ucos(wot +9) (5-44) 
to na wyjściu powielacza częstotliwości otrzymamy” 
u, = y(U)Ucos[(n+ 1)wot+ x] (5-45) 
co wobec napięcia wejściowego 
Uy = Us4COSNWYot (5-46) 
(2n>1)f,, tę p 


Fowielącz | 
częstołliwosci 


Rys. 5-14. Regeneracyjne dzielniki 
częstotliwości [3], [4], [38], [39], [41] 


prowadzi do napięcia na wyjściu układu mnożącego (mieszacza) 
UU, 
UM = A. 4COs(0gl + 9x) + cos[(2n+ 1)wot +y.]) (5-47) 
Jeżeli moduł wzmocnienia wzmacniacza wraz z filtrami F/ i F2 wynosi k(wy), 


wówczas na wyjściu otrzymamy 


y= K(ooyEUU: 


z Cos(wyt-+yr+9x) (5-48) 


b Gdyby powielanie zachodziło na nieliniowym elemencie rezystancyjnym, wówczas przy (n-+ 
+ 1)-krotności byłoby y(U) = aU*"1, 


które powinno być równe pierwotnej wartości napięcia wyjściowego u,„,, danej 
wyrażeniem (5-44). Stąd warunek regeneratywnego dzielenia częstotliwości 


ktoojy(U)SUi 
2 


jak widać, zależy od amplitudy sygnału wejściowego U,, a także parametrów 
powielacza częstotliwości (7) i mieszacza (6). Spełnienie warunku (5-49) przy 
U, = O nie jest możliwe, co można interpretować jako przerwanie pętli sprzężenia 
zwrotnego w przypadku braku sygnału wejściowego. 

Układ wzmacniacza i stan dostrojenia filtrów powinny ponadto zapewniać bilans 
przesunięć fazowych (yy = 0). Szczególnie prostą postać dzielników tego 
rodzaju otrzymujemy przy n = 2. Wówczas wystarczający jest układ przed- 
stawiony na rys. 5-14b, działający zgodnie z zasadami przedstawionymi uprzednio. 
Oznacza to, że jeżeli 


=|l (5-49) 


u, = U; COS2Wot (5-50) 
to możliwe jest uzyskanie 
Uwy = UCOS(Wot +9,) (5-51) 


po spełnieniu warunku bilansu amplitud i faz. Ponieważ napięcie u, jest tutaj 
uzyskiwane w liniowym przesuwniku fazy z napięcia u„,, to 


Ux = YoUCOS(Wot +, +p) (5-52) 
przy czym yg nie zależy od amplitudy U. 
Wzmacniana składowa napięcia na wyjściu mieszacza jest w takim układzie 


uy = ż U, Uyocos(wot — 9; — Pp) (5-53) 


i po przejściu przez filtr F oraz wzmacniacz tworzy napięcie 
AZ 
u = k(w0g) KA U; UyCOS(Wot — P; — Pe + Dz) (5-54) 


które powinno być równe napięciu u„,, danemu zależnością (5-51). Otrzymuje 
się w ten sposób warunki bilansu dla stanu ustalonego 


w Kwdl=d (5-55) 


Pp = Qk=201 (5-56) 
W rzeczywistych regeneratywnych dzielnikach częstotliwości mamy do czynienia 
zarówno z wahaniami amplitudy, jak też częstotliwości sygnału wejściowego. 
W konsekwencji opóźnień występujących w pętli dzielnika powstają złożone 
procesy przejściowe, charakteryzujące się np. możliwością chwilowego zaniku 
amplitudy sygnału wyjściowego i ponownego jej wzrostu, jednak przy zmienionej 
skokowo fazie sygnału [3], [4]. Podobnie, włączając kluczem ustalone napięcie 
sinusoidalne na wejście takiego dzielnika częstotliwości i mierząc (np. oscylo- 
grafem) przy każdym włączeniu przesunięcia fazowe sygnału wyjściowego o po- 
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dzielonej częstotliwości można stwierdzić, że tworzą one zbiór liczb różniących 
1) 

; : 2kr PREJENĘ MAME 

się o ustalone „„kwanty fazy”, równe —— . Ta własność dzielników częstotliwości 

n 


wynika ogólnie z tego, że z punktu widzenia bilansu energetycznego stany różniące 
się o takie „kwanty fazy” są sobie całkowicie równoważne [4]. Dla przeciw- 
działania takim skokom fazy stosuje się czasami dzielniki z wewnętrzną pętlą 


generującą sygnały o pulsacji > i niewielkiej amplitudzie, istniejące niezależnie 


od sygnału wejściowego i wymuszające jednoznaczną fazę sygnału wyjściowe- 
go [3]. Układ blokowy takiego dzielnika pokazano na rys. 5-14c. 

Ogólnie o dzielnikach tego rodzaju można powiedzieć, że wprawdzie pozwalają 
na dzielenie częstotliwosci sięgających dziesiątków, a nawet setek MHz, ale 
wymagają realizacji układów dość skomplikowanych, o wielu tranzystorach 
i elementach biernych, a ponadto działają w wąskich przedziałach częstotliwości 


(zwyki s = 5> 10%. 

[) 
Znacznie prostsze, a równocześnie zbliżone pod względem parametrów eksplo- 
atacyjnych, są tzw. dzielniki kluczowane [40], [44], pokazane przy- 
kładowo na rys. 5-15a i b. Załóżmy, że np. w układzie z rys. 5-15a napięcie induko- 
wane w cewce Z4 ma znaczną amplitudę i zmienia się sinusoidalnie z podzieloną 
częstotliwością /. Wówczas, w okresach gdy napięcie up, powstające pod wpływem 
tego napięcia indukowanego, ma polaryzację zaznaczoną w nawiasach, wszystkie 
diody DI--D4 przewodzą i napięcie u, jest zerowe. Powstają zatem impulsy 
sinusoidalne o czasach trwania zależnych od krotności podziału n. 
Widmo takich impulsów zawiera składowe [40] 


f, = nfo EMfo m =|1,3,5,7,... (5-57) 


a wśród nich także składową odpowiadającą m = n—1, tzn. f, = f,. Składowa 
ta po wzmocnieniu przez tranzystor z obwodem rezonansowym może być wystar- 
czająca dla spełnienia bilansu amplitud w układzie. Ponieważ w takim przypadku 
wskaźnik m przybiera tylko wartości nieparzyste, oznacza to, że stopień podziału 
n = m+1 mógłby być jedynie liczbą parzystą. Można jednak wykorzystać tutaj 
nieliniowe własności diod, a zwłaszcza tranzystora (ustalając jego punkt pracy 
blisko klasy B) do realizacji wtórnej przemiany częstotliwości i uzyskania nie- 
parzystych stopni podziału częstotliwości. W tak otrzymanym dzielniku częstotli- 
wości o podziale n = 5 otrzymywano oscylogramy napięć (w układzie z rys. 5-15a) 
pokazane przykładowo na rys. 5-15d. 

Inną interesującą własnością takich dzielników jest stosunkowo niewielka wrażli- 
wość na napięcie zasilające Kc, zilustrowana rys. 5-15e. Równocześnie zakres 
dzielonych częstotliwości w złożony sposób zależy zarówno od napięcia zasila- 
jącego Ec, jak również temperatury otoczenia 7. Przykładowy charakter takich 
zależności przedstawia rys. 5-15f [40]. 


1 Patrz rozdz. 2. 
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Rys. 5-15. Kluczowane dziełniki częstotliwości 


(a, b) oraz ich charakterystyki (c--f) [40], ŁONO YKK 
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Przedstawione wyniki doświadczalne prowadzą do wniosku, że teoretyczna analiza 
dzielników częstotliwości jest na ogół złożona, a ich optymalizacja wymaga często 
badania doświadczalnego odpowiednio modyfikowanych modeli. Podkreślmy 
jeszcze, że w przeprowadzonych rozważaniach nie zajmowaliśmy się szeregiem 
innych własności dzielników częstotliwości (np. wrażliwością na sygnały zakłóca- 
jące czy szumy, opóźnieniem czasowym pomiędzy wprowadzeniem sygnału na 
wejście a powstaniem sygnału na wyjściu itp.), które niejednokrotnie odgrywają 
istotną rolę i także muszą być optymalizowane [44]. 

Jeżeli dzielenie częstotliwości ma być przeprowadzone w zakresie szczególnie 
wielkich częstotliwości (setki — tysiące MHz), wówczas najczęściej stosowanymi 
układami są tzw. dzielniki parametryczne [44]. Są to mieszacze 
częstotliwości, wykorzystujące nieliniowe pojemności zaporowo spolaryzowanych 
złączy p-n (waraktory), które w warunkach dużych sygnałów „„pompujących” 


Rys. 5-16. Przykład parametrycznego 4 
(waraktorowego) dzielnika częstotliwości [44] 


o częstotliwości /, przechodzą w stan generacyjny, wytwarzając na wyjściu sygnały 
o częstotliwościach” f, = > Przykład dzielnika tego rodzaju przedstawia rys. 5-16, 


przy czym istotnym parametrem podlegającym optymalizacji jest początkowa 
polaryzacja waraktora, tzn. wartość Eg. Ważną zaletą takich dzielników jest 
możliwość uzyskiwania stosunkowo szerokich przedziałów dzielonych często- 
tliwości?). 


5.4. _ Mieszacze częstotliwości 


5.4.1. Uwagi ogólne 


Mieszaczem częstotliwości nazywamy układ elektroniczny prze- 
twarzający sygnał o częstotliwości /, w sygnał o proporcjonalnej amplitudzie 
oraz częstotliwości f, różniącej się od f, o pewną wartość, określoną przez drugi 


N 
1 Możliwe jest także uzyskiwanie częstotliwości „„ułamkowych” (en Fay = Va fAN<M; 


M, N -— całkowite 


Afg 


2 Dla n = 2 wartość sięga 30--50%, i maleje przy m = 10 do wartości 10--20%, [44]. 


o 


z doprowadzonych sygnałów (z heterodyny) o częstotliwości f,. Ogólny związek 
tych częstotliwości w mieszaczu ma postać 


h=|tnftf;| (5-58) 
natomiast najczęściej spotykamy mieszacze realizujące zależności?” 

f, = Ju—ls (5-58') 
lub 

HH =Jfs—fh (5-58'') 


Własności mieszaczy zasadniczo zależą od amplitud doprowadzanych sygnałów 
(7, 1). W najczęściej spotykanych przypadkach amplituda sygnału wejściowego 
jest mała (rzędu mV), a nawet bardzo mała (rzędu uV), natomiast amplituda 
sygnału heterodyny — dla uzyskania optymalnych własności mieszacza — wielo- 
krotnie większa (rzędu dziesiątków — setek mV). Taki właśnie przypadek będzie- 
my mieć na uwadze w dalszych rozważaniach”. 

Szczególnie ważnym wnioskiem wypływającym z przyjęcia takich poziomów 
sygnałów jest możliwość opisania rzeczywistego nieliniowego mieszacza modelem 
parametrycznym, gdzie okresowa zmienność parametrów jest sterowana sygnałem 
heterodyny [1]. W warunkach takich zależność pomiędzy sygnałem wyjściowym 
(„pośrednim” o częstotliwości f;) a wejściowym (,,sygnałowym”” o częstotliwości 
A) przybliża się do liniowej. Jest to okoliczność bardzo korzystna z punktu widze- 
nia działania zakłóceń addytywnych oraz ograniczenia pasożytniczych zjawisk 
nieliniowych, pogarszających selektywność i walory użytkowe mieszacza (modu- 
lacja skrośna — intermodulacja)”). 

Teoretyczna analiza własności rzeczywistych mieszaczy — zwłaszcza w.cz. — na- 
leży do zadań bardzo trudnych. Wynika to ogólnie z konieczności rozwiązywania 
złożonych sieci nieliniowych lub parametrycznych z „wpisanymi” odpowiednio 
szerokopasmowymi i wielkosygnałowymi modelami diod, tranzystorów, warakto- 
rów itp. Dodatkową trudność sprawia konieczność badania i optymalizacji wiełu 
wskaźników jakości mieszacza, do których przykładowo należą: 

1) współczynniki wzmocnienia (lub tłumienia), 

2) poziom szumów własnych mieszacza, 

3) miary liniowości dla sygnału, 

4) poziom ubocznych (pasożytniczych) składowych widma sygnału wyjściowego, 
5) stopień sprzężenia pomiędzy obwodami: sygnału i heterodyny, 

6) wymagany poziom mocy i napięcia heterodyny, 


v Zauważmy, że gdy częstotliwość sygnału wejściowego ulegnie zmianie do wartości /; = fi + 
+ 0f1, wówczas w mieszaczu opisanym zależnością (5-58') dostaniemy f4 = f;+ófa = (fa— 
—f0)— 6 (tzn. ófą = —0f4), podczas gdy w mieszaczu opisanym przez (5-587) będzie f;” = 
= fa+ófz = (1—f5)+ Of, (tzn. ófz' = +0/f,). Z tego powodu pierwszy z mieszaczy nazywa- 
my odwracającym, drugi--nieodwracającym. 

2) Kiedy wzrastająca amplituda sygnału staje się porównywalna z amplitudą sygnału heterodyny, 
wówczas wzmocnienie mocy mieszacza maleje. Zwiększenie dynamiki jest możliwe (w pewnym 
przedziale) poprzez powiększenie amplitudy sygnału heterodyny, jednakże towarzyszy temu po- 
garszanie własności szumowych mieszacza. 

3) Patrz rozdz. 2. 

* Czytelników zainteresowanych taką pełniejszą analizą odsyłamy do monografii specjalistycz- 
nych, np. [6], [8], [44], [46]-- [49], [52]. 
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7) marginesy stabilności, poziom sprzężeń zwrotnych dla częstotliwości wyjścio- 
wej (pośredniej), poziom przemiany zwrotnej (tzn. mieszania sygnału zwrot- 
nego o częstotliwości f, z sygnałem heterodyny /,, prowadzący do zmiany 
poziomu sygnału), 

8) wrażliwość na zmiany: sygnału heterodyny, temperatury, stałych napięć zasi- 
lających itp. 

W ogromnej większości przypadków zasadnicze znaczenie mają zwłaszcza włas- 

ności mieszaczy wymienione w p. l oraz 2 — i na nich skoncentrujemy najpierw 

naszą uwagę. W dalszej części omówimy problem stabilności mieszaczy oraz ich 
szumów. 

Rozpoczniemy od omówienia własności transmisyjnych i przeglądu układów 

stosunkowo prostych mieszaczy diodowych i tranzystorowych. 


5.4.2. Mieszacze diodowe 


Pierwszym przykładem niech będzie mieszacz diodowy, pokazany na rys. 5-17a. 
Nieliniowym elementem jest tutaj dioda, dzięki której doprowadzeniu sygnałów 


Rys. 5-17. Prosty mieszacz diodowy (a) i zależność jego parametrów od sygnału heterodyny x, = yU, (b--d) 


o pulsacjach w, i w, towarzyszy powstanie (między innymi) prądu o pulsacji 
wyjściowej 
0, = tno to;| 
najczęściej 
Wp E ©y—W0; 
lub 


Z 
Wy = 0S"Op 


Zmierzając do określenia własności transmisyjnych takiego mieszacza, rozważymy 
najpierw przypadek względnie małych częstotliwości, kiedy pojemność diody 
może być pominięta. Założymy ponadto, że dioda pracuje bez wstępnej polary- 
zacji (tzn. Eg = 0), co najczęściej ma miejsce, oraz że wypadkowe napięcie na 
diodzie ug ma wartość 

uj = U,coso;t+ U,Coswpt+ U,COSw;ł (5-59) 
Prąd i, powstający pod wpływem tego napięcia może być opisany zależnością 

ij m I,(e”"e— 1) (5-60) 
gdzie”? 

RR. 

y= Pr 
Podstawiając (5-59) do (5-60) możemy obliczyć składowe prądu diody o pulsacjach 
(05, Oy OTAZ W. Oznaczając 


e U, 
X FSYU, Z zm 
Xp =yU, R m (5-61) 
— U, 
Xp = YU, Z 
i stosując znane wzory na składowe widma [5], [46] dostajemy: 
— amplitudę prądu o pulsacji w, 
ls, = 21,[B, (s) Bo(t) Bo(,)— Bo(x.) B, (2) B, (29)] (5-62) 
— amplitudę prądu o pulsacji w, = 0p—w; 
lm = 21,[B,(x,) B; (24) Bo(*,) — Bo(x) Bo) B1 (%,)] (5-63) 
— amplitudę prądu o pulsacji heterodyny «0% 
ln = 21[Bo(x.) B, 0) Bo(t,) — B, (x) Bo(X) B, (2)] (5-64) 


» Traktując (5-60) jako równanie aproksymujące rzeczywiste charakterystyki przyjmuje się dla 


1 
temperatury pokojowej 7 = 20'C, y = 20-40 „| [8]. 
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B,(x) oznacza tutaj funkcję Bessela i-tego rzędu od argumentu urojonego. Roz- 
winięcia tych funkcji na szeregi zawierają następujące początkowe wyrazy 


2 4 
B,(x) = 1--+ęgt sy 
; ż (5-65) 
x x x 
B,(3) = 510" zd © 


Wynika stąd, że w spotykanych zazwyczaj warunkach, kiedy x. < 1, x, 4 I 
można przyjąć 


By(x,) £1,  Bo(x,) £1 


Agż x 5-66 
B,(x,) £ We B, (x) % SĘ ( ) 
W rezultacie otrzymujemy 
— U. U 
1, £ 2I; |25 « Bo(x,) — tz” LJ (5-62') 
z U, U, , 
ię % 21, |: - B,()— 37 2,0) (5-63) 
= 2U,U, 
Ih) = 21, |». 0%) — 4 - Beto) (5-64') 
Zdefiniujemy: 
a) wzmocnienie napięciowe mieszacza 
Ka U w — (5-67) 
U, ©; — małe U; 
b) impedancję wejściową dla sygnału 
NME” 
Łwes Ło 
(8) s (5-68) 
| U; 
Zwe S| oj — małe X Fwes FZ 
hs 
c) impedancję wejściową dla heterodyny 
ELI 
źweh Ta 
l h (5-69) 
EE 
we hw; — małe weh la 


Wykorzystując zależności (5-62')-- (5-64) możemy napisać w naszym przypadku 
(w,-małe) [46] 


kas o CE (5-70) 


hs, = PLU:[Bo(6)) — kmuB; (44] 


T By(x 
I, = yl,;B, (2%) | ka zła | 
t 
r B-(x 202 
OSR |-k ZO | 
skąd 
l 1 
Twes = . 
*- yliBęQn) ;_,. Bil) 
s Bv(x,) 
ZA. 2 l 
weh "" 2l;y B;(x,) 1i-k _Bo(2) | y2U3 
e B, (x) 4 


(5-62) 


(5-63) 


(5-64) 


(5-71) 


(5-72) 


Załóżmy ponadto, że w mieszaczu z rys. 5-17a impedancja na zaciskach /, 2 przy 
pulsacji w, jest czysto rzeczywista (warunek dostrojenia obwodu wyjściowego) 


i wynosi 
Zą, 2: == Rop 
wtedy 
U, = Ip) Rop 
a zatem po uwzględnieniu (5-63'') 
I» Rap | Bo(x,) | 
mu FS —2—— Z IR h 1— mu — Z —— 
- k U, | Yłs opB1(X1) kmu B, (4) 
Stąd 
k w ył; RB (x) 
"" L+yłRopBo(c) 
Najczęściej w mieszaczach jest spełniona nierówność 
yl, RopBo(X) > | 


co pozwala napisać 


ku B, (xx) 
B,(x,) 
Rezystancje wejściowe można opisać teraz zależnościami?) 
1 1 
Fwes 


yl,Bo(x) | 1 — B; (c) yl, RpB; (x) 
By(x,) 1tyl;R.pBo(x) 


1 Xh 1 


Fweh 2757 SERW 
* 2yl, B,Qn) ___ yleRopxi | Bo(t) 
I+yl;RopBo(x,) 4 


' Podstawiając (5-73) lub (5-73) do (5-71) oraz (5-72). 


(5-73) 


(5-74) 


(5-73') 


(5-71') 


(5-721) 
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lub po spełnieniu (5-74) 


1 1 
Fwes H A 5-71 
yl;Bą(%,) = | B, (xx) | ( ) 
B,(Xxn) 
1 
o: (5-72) 


A EA 
© 2yl, B,(xw) 1-5 
4 


Występujące w tych zależnościach funkcje Bessela oraz ich iloraz są zilustrowane 
rys. 5-17b. Konsekwencją takiej zmienności By(x) i B,(x) oraz zależności (5-71'') 
i (5-72') są zmiany rezystancji wejściowych mieszacza, zilustrowane rys. 5-17c. 
Widać, że wzmocnienie k,„„ ogólnie wzrasta, a rezystancje wejściowe res.» 
maleją, kiedy zwiększa się amplituda sygnału heterodyny. Wzrasta zatem w kon- 
sekwencji tłumienie wejściowego obwodu rezonansowego, a ze źródła sygnału jest 
pobierana coraz większa moc. Z tego powodu na uwagę zasługuje wzmocnienie 
mocy (sprawność energetyczna) omawianego mieszacza, którą zdefiniujemy tutaj 
jako" stosunek mocy czynnej na wyjściu mieszacza (f = f,) do mocy czynnej 
pobranej ze źródła sygnału, tzn. 


M... Bp 
ZE 2 Rp z. Twes 2 E 
knp = — e SR kżę (5-75) 
2 Twes 


Jest to parametr zależny zarówno od amplitudy heterodyny (U. = m, jak też 


od obciążenia (R,») mieszacza. Oznaczając 
A =yvlRp 


z (5-73), (5-71') otrzymamy 
| 


2 
ka; = AB; (x) . = (5-76) 
1+ ABo(xx) AB(%) | _ By(2) _ AB;(%) | 
32 Bo) 1+ ABy(x,) 

Wzmocnienie to jest największe przy wartości A spełniającej warunek 

Okmp _ 

45 
z którego po wykonaniu odpowiednich obliczeń, otrzymujemy 
l 
Aopt = yl,RopM (5-77) 


V Bó(x,) — B;(2,) 


1) Tak zdefiniowane wzmocnienie nie obejmuje strat energii w obwodach rezonansowych i dla- 
tego należy rozumieć je jako wewnętrzny parametr pomocniczy. 


Jeżeli dalej założymy, że przy każdej wartości amplitudy U, rezystancja obcią- 
żenia jest optymalizowana zgodnie z (5-77), wówczas 
kw(2Cn) 

[1+y1=kżCc)]? 

Graficznym wyrazem tej zależności jest linia ciągła na rys. 5-17d. Ta oraz po- 
przednio otrzymane zależności są jednak prawdziwe tylko wówczas, gdy własności 
diody mogą być opisane zależnością (5-60). Oznacza to zwłaszcza, że rezystancja 
szeregowa diody ra nie odgrywa znaczniejszej roli. W ogólniejszym przypadku 
mamy [8] 


i = I,[e/*arraia— 1] (5-60') 


gdzie ry — szeregowa rezystancja diody. 

Przeprowadzając dla takiego przypadku analizę analogiczną jak poprzednio 
otrzymamy zmodyfikowane nieco i bardziej złożone wyrażenia określające np. 
Twes> Twehs Kmu CZY Kmp. Miarą tego odstępstwa od warunków poprzednio przyj- 
mowanych może być parametr 


(5-78) 


kmpM Em 


0 = yrgl; 
którego wartość liczbowa może zmieniać się w szerokich granicach, jednak jest 
ogólnie znacznie mniejsza w przypadku diod krzemowych aniżeli germanowych 
[ponieważ Issi, < /scae)|. Najważniejszy wpływ oe 4 0 (tzn. ra — znaczącego) 
polega na występowaniu maksymalnej wartości k„, przy określonej amplitudzie 
napięcia heterodyny — jak to pokazano liniami przerywanymi na rys. 5-17d. 
W rezultacie wielkość k,„, osiąga wartości nie przekraczające 0,6, a optymalna 
amplituda heterodyny przy diodach germanowych odpowiada xy, = 6--12, na- 
tomiast przy diodach krzemowych może być nawet rzędu 20--22 [8]. 
Należy w tym miejscu dodać, że nadmiernemu wzrostowi amplitudy U, towarzyszy 
wzrost poziomu szumów i zakłóceń. Jeżeli więc te własności mieszacza odgrywają 
istotną rolę, wówczas wymaga to na ogół pewnego zmniejszenia wartości x, w sto- 
sunku do wartości odpowiadającej kmpM. 
Obecnie krótko omówione zostaną własności mieszacza diodowego w sytuacji, 
kiedy znaczną rolę zaczyna odgrywać pojemność diody. Utrzymując założenia, 
że U, > U, oraz U, >» U, można mieszaczowi z rys. 5-17a przyporządkować 
przybliżony parametryczny schemat zastępczy, pokazany na rys. 5-18a [1]. Prąd 
ia w takim układzie spełnia równanie 


' du dC(t 
lą F g(1)ua-+ C() Gr + Ug A ) 


(5-79) 


natomiast konduktancję g(t) i pojemność C(t), jako zmienne z okresem 7, = 


2r , wa, : 
= ©, 7 Patrz rys. 5-18b, można opisać szeregami 
h 


00 
g(0) = g0+ ) g,cosnwyt (5-80) 


n=l 
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CC) = o + ), C,cosnoyt (5-81) 


n=l 
Duża dobroć obwodów selektywnych w układzie z rys. 5-17a pozwala przyjąć, że 
WAY U, cos(o,t+ go.) 
u, U,cos(wpt+ 9) (5-82) 
Ug E Us HUp 


Podstawiając (5-80), (5-81) oraz (5-82) do (5-79) można łatwo wyznaczyć skła- 
dowe prądu i,. Będą wśród nich zarówno składowa o pulsacji w,, którą oznaczono 
i,(t), jak też składowa o pulsacji w„, oznaczona dalej przez i„(t). 


d gl) 
tą 
BRAGG KG 
| 4 
Ole Wu 
| 
Ę 2 | 
i: Frzypa 


Wol Szpls 


CH) 


EZ U Up Us, 
Przyp 0 


git) 


| 


Rys. 5-18. Schematy zastępcze oraz nieliniowe charakterystyki mieszacza diodowego wielkich 
częstotliwości 


Można pokazać z prostych przekształceń trygonometrycznych [53], że składowe 
te mają wartość: 
a) kiedy w, = 0;—mo,  (m=1,2,...) 


,UO=U, [go cos(o;t + p.) - w;Cosin(o;t + 9,)] + 


FZ m sCm : , 
TU Ę cos(0;t+9,) — wu sn(o1-+9)) (5-83') 


ip(t) = U; Ę Cos(wpi-+ p.) — trem UCZ + 


+ U,[goCos(opt+0,) - wyCosin(ozt+ pp)] (5-84') 
bikisdy Gy = mórst, 
i,(t) = U,[gocos(o;t+9.)—o;Cosin(o;t+9.)]+ 


OSsCm 


9 


+U, E cos(w;t— g,) — 


sin(0;t— 7| (5-83) 


m ©pCm + 
i„(t)=U, 0, | śe cos(wyt— p.) — — >) sin(at- | + 


+ U, [gocos(0pt +9) — opCosin(wpt-+p,)] (5-84'') 
Równania (5-83) i (5-84) wiążą ze sobą wartości chwilowe napięć i prądów sinu- 
soidalnie zmiennych, co pozwala zastosować znaną z teorii obwodów metodę 
symboliczną. Otrzymujemy wtedy po oznaczeniu symbolami 7,, 7,, U;, U, zespo- 
lonych wartości prądów i napięć w równaniach (5-83') i (5-84): 


1) dla przypadku a 
WSC9 Zm ©WsCm _ 
> Ś U, +| 2 j z =. U, = 


1=| 


= yrypUstV12p Up (5-85') 


[460 c Ę , 
I, = (5m +j 3 | U, + (8oFi0pCo) Up = Vaip Ust Y22p Up (5-86) 


2) dla przypadku b 


WsCm 5 
I, = (go+jwsCo) U; +|3e +7 oce |; = JijpUstYr2p Up (5-857) 
©pCm - " 
rm = (3+j7 +] —— p BCz.| 4 (go-rioyCJU, = = p1p Us +V22p U5 (5-86 ) 

gdzie U* — wartość zespolona, sprzężona z wartością U. 
Z przedstawionego tutaj rozumowania wynika, że gdybyśmy tylko w analizo- 
wanym mieszaczu umieli wyznaczyć amplitudę U, napięcie heterodyny na za* 
ciskach diody i związane z nią współczynniki g;, C, szeregów (5-80) i (5-81), 
wówczas podstawowe własności transmisyjne mieszacza byłyby prosto opisane 
równaniami (5-85) i (5-86) lub równoważnie schematem zastępczym z rys. 5-180. 

Otrzymalibyśmy wówczas 


__ Jap | 
kn = 5-87 
SM Jap pt Top SE? 
JV12p)/21p 
wes = pia 7 ry * 5-88 
ś Zwes i Vaap t Top ( ) 


Praktycznie jednak wyznaczenie współczynników g;, C;, a w konsekwencji także 

Jijp» WyMaga rozwiązania trudnego problemu nieliniowego”* i może być wykonane 

albo poprzez zastosowanie odpowiednich procedur obliczeniowych na maszy- 

nach matematycznych, albo metodami przybliżonymi. Tego rodzaju analizy 

prowadzą do następujących wniosków układowych [8]: 

1) mieszacz, w którym znaczącą rolę odgrywa pojemność diody, może mieć 
Kmpm > 1, a nawet może stać się układem niestabilnym [8]. Wynika to 
z mechanizmu wzmacniania parametrycznego [24] i jest szczególnie 
prawdopodobne, kiedy 


p = f,—J 


u Należy pamiętać, że amplituda heterodyny jest duża i układ trzeba opisywać modelami i rów- 
naniami nieliniowymi. 
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Margines stabilności powiększa się poprzez zmniejszenie amplitudy 
heterodyny, zmianę stanów dopasowania na wejściu i wyjściu mie- 
szacza i ewentualnie przez włączenie szeregowo z diodą opornika o nie- 
wielkiej rezystancji; 

2) optymalne konduktancje obciążeń w wyniku oddziaływania pojemności diody 
mogą ulegać kilkakrotnym zmianom i to zarówno w kierunku wartości 
większych, jak też mniejszych. Ponadto optymalnej transmisji energii 
odpowiadają wówczas obciążenia zespolone, przy czym znak i opty- 


malna wartość susceptancji zależą od stosunku j 
Pp 


Poza prostymi mieszaczami o układzie z rys. 5-17a, stosuje się szereg mieszaczy 
diodowych o innych układach. W szczególności, kiedy częstotliwość sygnału 
heterodyny jest dużo większa od częstotliwości sygnału wyjściowego /, (tzn. gdy 
f. m fw, co zapewnia dużą impedancję na zaciskach /, 2), a impedancja wew- 
nętrzna heterodyny jest znaczna, wówczas można stosować układ pokazany na 
rys. 5-19d. Modulacja parametrów diody zachodzi wtedy przy wymuszeniu przez 
heterodynę jej prądu (igy., © i„), a konsekwencją tego jest wprawdzie pewne 
zmniejszenie wartości kmp m (do ok. 0,25), ale równocześnie znaczne zmniejszenie 
wrażliwości parametrów mieszacza na wahania amplitudy prądu heterodyny 
[8], [48]. 

Istotną wadą jednodiodowych mieszaczy jest znaczne przenikanie sygnału hetero- 
dyny na zaciski wejściowe mieszacza, a także wytwarzanie sygnałów wyjściowych 
o zbyt bogatym — w składniki pasożytnicze — widmie. Dla usunięcia tych wad 
stosuje się mieszacze wielodiodowe, z których najprostsze pokazano na rys. 
5-19b-e. 

Mieszacz zrównoważony (symetryczny, przeciwsobny) — rys. 
5-19b — działa w ten sposób, że napięcie heterodyny jest doprowadzane synfazowo 
do obu diod, natomiast sygnały poddawane mieszaniu, dzięki odpowiedniemu 
wykonaniu transformatora Trl, mają przeciwne fazy i jednakowe amplitudy. 
Stosując metodę identyczną jak w przypadku przeciwsobnych wzmacniaczy 
mocy [24], można łatwo pokazać, że składowe prądów ig,, iga O częstotliwości 
f, W uzwojeniu transformatora wyjściowego Tr2 mają także przeciwne fazy. 
Ponieważ SEM indukowana we wtórnym uzwojeniu 7r2 jest proporcjonalna do 
wartoŚci ig, —igą, Uzyskuje się sumowanie amplitud wynikających z działania 
każdej z diod (D/, D2) z osobna, tzn. podwojenie wartości km.'”. Równocześnie 
prąd heterodyny i, w uzwojeniu 7r/ rozpływa się symetrycznie, co zapewnia 
wzajemne kompensowanie się w uzwojeniu pierwotnym — tzn. na zaciskach 
wejściowych, sygnałowych — SEM o częstotliwości f,. W transformatorze wyjścio- 
wym 7r2 także zachodzi kompensacja składowej o częstotliwości f,, a ogólnie 
widmo SEM w uzwojeniu wtórnym tego transformatora zawiera jedynie składowe 
[8]| +n,f,tpf,| oraz |+n,f,tnafyl, gdzie n,,» = 1,3,5,... natomiast p=0,2, 
4 Osa 


1 Można to pokazać, wyznaczając ią = f(us) przy założeniu, że o składowej z pulsacją w, de- 
cydują ua X up(Gąt)+u;(0Osf) OTAZ Uga Z Up(Opf) + us(0s! + 1807). 


Rys. 5-19. Przykłady mieszaczy diodowych 
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Zmianie ulegną także rezystancje wejściowe. Można je wówczas obliczać z przy- 
bliżonych zależności [46] 


, PRZ Tweh |» 
Fweh R —j (5-89) 
Tues Ś ZTweś (5-90) 


gdzie rwes; "wex — parametry układu z działającą tylko jedną diodą. 

Łatwo zauważyć, że wszystkie podane własności mieszacza zrównoważonego 
występują tylko przy jego pełnej symetrii. : 

Na szczególne podkreślenie zasługuje także kompensacja szumów pochodzących 
od generatora heterodyny [53] w obwodzie wyjściowym (Tr2) takiego mieszacza. 
Wynika ona z tego, że składowe prądów iy, i ij, wywołane przez np. fluktuacje 
amplitudy lub fazy sygnału heterodyny, są wzajemnie skorelowane. 

Warto jeszcze zauważyć, że podstawowe własności takiego mieszacza zostaną za- 
chowane, jeżeli zamienić miejscami źródła sygnału i heterodyny”. 

Zbliżone własności ma mieszacz, przedstawiony na rys. 5-19c, W tym przypadku 
w węźle W składowa prądu i;, o częstotliwości f, jest równa pod względem 
amplitudy, ale przeciwna pod względem znaku (tzn. jeden prąd w chwili £, do- 
pływa, a drugi — identyczny — odpływa) takiej składowej w prądzie ig;. Dlatego 
też prąd o częstotliwości heterodyny nie płynie przez pierwotne uzwojenie tran- 
sformatora Tr2 i taka składowa nie występuje na wyjściu (dokładnie symetrycz- 
nego) mieszacza. Napięcie sygnału u, doprowadzane do diod jest jednakowe 
pod względem amplitudy i fazy (rys. 5-19c), co przy przeciwnym włączeniu diod 
DI, D2 i przeciwnej fazie napięć heterodyny powoduje, iż w węźle W składowe 
prądów tych diod o częstotliwości /, są zgodne fazowo. Oznacza to, że w uzwojeniu 
transformatora 7r2 płynie prąd o częstotliwości f, dwukrotnie większy aniżeli 
przy jednej diodzie, a zatem zachodzi i tutaj podwojenie wartości k,„„. Widoczną 
zaletą takiego mieszacza jest brak symetrycznego transformatora wyjściowego. 
Składowe widma sygnału wyjściowego w symetrycznym mieszaczu tego typu 
mają częstotliwości [8]| Fn/; Fp1/a| oraz | Fp,fsFP>fu|, gdzie: n = 1,3,5,..., 
natomiast? p; » = 0, 2,4,.... 

Mieszacz przedstawiony na rys. 5-19d,, nazywany mieszaczem koło- 
w ym, odznacza się najmniejszą zawartością pasożytniczych składowych w wid- 
mie sygnału wyjściowego. Można to pokazać, rozpatrując bilans napięć i prądów 
wynikający z rys. 5-19d. Można stwierdzić wówczas, że składowe napięć diod 
ug1-.4 pochodzące od napięć u, oraz u, mają wartości 


Ugi = UsS+U 
+ 

Uda = Us" Up 
, (5-91) 
* 

Ugą = —USUTUp 


1 Przy wzajemnej zamianie indeksów przy rezystancjach wejściowych. | 
2 Ciąg wartości p,, n jest ograniczony stopniem nieliniowości charakterystyk diod. 


natomiast SEM indukowana we wtórnym uzwojeniu transformatora Tr2 jest 
proporcjonalna do prądu 


i! = (iq —iga) + (ia4— iu>) (5-92) 
Gdyby dla zależności prądu i, od napięcia uą przyjąć aproksymację wielomianową, 


tzn. 
iq = do+AayUg HAU + ... (5-93) 


to po uwzględnieniu (5-92) i (5-91) oraz przyjęciu założenia, że wszystkie diody 
są identyczne, otrzymalibyśmy” 


i = (2a,u;+4au.u, + ...)+(— Żayu;, +4a>usu, + ...) = 
= BA>USUp + ... (5-94) 


Przy sinusoidalnych napięciach u;(t) oraz u,(t) świadczy to o występowaniu na 
wyjściu symetrycznego mieszacza kołowego jedynie składowych o pulsacjach 


| EN10s tnązoy| 


gdzie n; ,„ — liczby całkowite, nieparzyste. 

Z rysunku 5-19d; widać też, że w obwodzie wejściowym symetryczny rozpływ 
prądu i, powoduje kompensację sygnału heterodyny”. 

Mieszacz kołowy z rys. 5-19e różni się od układu omówionego jedynie brakiem 
symetrycznego transformatora wyjściowego Tr2, wymaga natomiast symetrycz- 
nego wyjścia z heterodyny (tzn. wytwarzania dwu sygnałów heterodyny w prze- 
ciwfazie, np. poprzez symetryczny transformator Tr3). Analiza analogiczna do 
przedstawionej poprzednio pokazuje, że składowe widma w obwodzie wyjścio- 
wym i wejściowym takiego mieszacza są identyczne [8] jak w układzie z rys. 5-19d;. 
Omówione układy bardziej złożonych mieszaczy różnią się ponadto pozio- 
mem zastępczych impedancji na poszczególnych wejściach (patrz np. [8], str. 
241—255). 

Istnieją także jeszcze inne układy mieszaczy zarówno dwu-, jak też czterodiodo- 
wych o zmienionych widmach na poszczególnych wejściach i innych poziomach 
impedancji [8], [46]. 

Rozważania dotyczące mieszaczy diodowych rozpoczęliśmy od mieszaczy za- 
wierających obwody rezonansowe o dużych dobrociach (Q;, Q, > 1). Jest to 
sytuacja spotykana najczęściej. Jeżeli jednak częstotliwość /, sygnału zmienia się 
w szerokich granicach lub widmo sygnału wejściowego jest szerokie, wówczas 
mieszacz musi być układem odpowiednio szerokopasmowym. Powoduje to, że 
zazwyczaj odstępuje się wtedy od struktur z obwodami rezonansowymi, usuwając 
z omówionych układów kondensatory C; i C, i realizując odpowiednio szeroko- 
pasmowe i wielkoczęstotliwościowe transformatory. Trzeba podkreślić, że sprzę- 
żenia pasożytnicze w takich transformatorach poprzez np. pojemności między - 


W omawianych poprzednio mieszaczach zrównoważonych iż4—iga = O oraz i = 2a4144,+ 
+4a>u;Ux t ..., CO Świadczy o występowaniu na wyjściu składowej sygnałowej (o pulsacji w;). 

2) W obwodzie wejściowym idealnie symetrycznego mieszacza tego rodzaju mogą wystąpić je- 
dynie częstotliwości [8]|-+7/,+pf,|, gdzie m = 1,3,5,...,p=0 


;2,4,6,.. 


51321 


322/5 


uzwojeniowe mogą — poza symetrią układów — przesądzać o poziomie pasożyt- 
niczych składowych widma w mieszaczach zrównoważonych i kołowych. 

Pewnego omówienia wymaga jeszcze realizacja mieszaczy przy użyciu diod tunelo- 
wych. Jak wiadomo, charakterystyka takich diod ma odcinek opadający [24] 
i jeżeli, poprzez odpowiedni dobór polaryzacji wstępnej Eo (rys. 5-17a) zapewni 
się pracę diody mieszającej w takim zakresie, wówczas składowa go konduktancji 
diody [zależność (5-80)] jest ujemna. Oznacza to po pierwsze, że mieszacz taki 
nawet w zakresie małych częstotliwości (gdy wpływ pojemności diody jest nie- 


A> 
b, 


Rys. 5-20. Przykłady prostych mieszaczy 
z diodami tunelowymi [14] 


znaczny), może tracić stabilność. Jeżeli stan obciążeń zapewnia stabilność [54], to 
istnienie ujemnej konduktancji go zmniejsza tłumienie obwodów rezonansowych 
[17], [46], [54], co trzeba uwzględniać przy projektowaniu mieszacza. 
Korzystnym skutkiem ujemnej wartości konduktancji go jest znaczny wzrost 
wzmocnienia mieszacza, przy czym zarówno Km., jak też k„, mogą być znacznie 
większe od jedności. 

Wreszcie na ogół korzystną okolicznością jest znacznie większy stopień nielinio- 
wości charakterystyki diody tunelowej, co pozwala zmniejszyć amplitudę napięcia 
heterodyny U. 

Możliwe są ogólnie dwa warianty mieszaczy z diodami tunelowymi, a mianowicie 
tzw. autodynowe, w których sygnał heterodyny jest wytwarzany bez- 
pośrednio wewnątrz mieszacza i przy użyciu tej samej diody tunelowej (rys. 5-20a), 
oraz z heterodyną zewnętrzną (rys. 5-20b). Pierwsze z nich powodują wprawdzie 
uproszczenie całego stopnia przemiany częstotliwości, ale jako mieszacze mają 
gorsze własności, a szczególnie gorszą stałość parametrów w czasie. Drugie, 


z heterodyną zewnętrzną pozwalają na pełniejszą optymalizację mieszacza i są 
układami wyższej jakości”. 

Należy na koniec stwierdzić, że mieszacze z diodami tunełowymi są współcześnie 
stosowane przy częstotliwościach zazwyczaj przekraczających 1000 MHz, a zatem 
są najczęściej realizowane w postaci odpowiednich selektywnych układów mikro- 
falowych [17], [48] — często o schematach istotnie różnych od przedstawionych 
na rys. 5-20. 


5.4.3. Proste mieszacze tranzystorowe” 


5.4.3.1. Mieszacze z tranzystorami bipolarnymi 


Mieszacze tranzystorowe działają dzięki wykorzystaniu nieliniowej zależności 
prądów od napięć, zwłaszcza prądu kolektora od napięcia emiter-baza w przy- 
padku tranzystorów bipolarnych i prądu drenu od napięcia bramka-źródło w przy- 
padku tranzystorów unipolarnych. Mieszacze tego rodzaju są dzisiaj często 
spotykanym rodzajem mieszaczy i dlatego poświęcimy im nieco więcej uwagi. 
Rozpoczniemy od analizy własności prostego mieszacza tranzystorowego, przed- 
stawionego na rys. 5-2la. Przyjmijmy na początku, że rozpatrujemy mieszacz na 
tyle małych częstotliwości, iż wpływ pojemności dyfuzyjnych i złączowych tran- 
zystora jest pomijalny. Załóżmy ponadto, że selektywność obwodu wejściowego 
jest na tyle znaczna (O > 1), iż na jego zaciskach mamy stan zwarcia dla wszelkich 
częstotliwości różnych od f, (zwłaszcza dla tzw. częstotliwości lustrzanej, różnej 
od f;, o wartość 2/,). Będziemy zatem rozpatrywać na wstępie tzw. mieszacz 
wąskopasmowy. Wówczas możemy przyjąć [24], [8], że 


i, m i, m I,[e""-'e0— 1] (5-95) 
R = Re+rw(l — 40) 
Gdyby wartość R była zerowa, wówczas zakładając, że 
u = Ugp+ U,cosw,t + U,cOSWyt (5-96) 
i oznaczając Xx; = yU;, Xp = YU, 
moglibyśmy dokonać rozwinięcia (5-95) na odpowiednie szeregi?) i w szczególności 


wyznaczyć amplitudę składowej o pulsacji w, = 0,—w0, (patrz p. 5.4.2). 
Przy składowej stałej prądu kolektora 7, jej wartość byłaby ogólnie równa 


APE B,(x.) ; B, (xw) 
MRZĘ Bo,(x;)  Bo(x) 


(5-97) 


» Skomplikowany problem stanów przejściowych w mieszaczach z diodami tunelowymi— 
patrz np. [55], str. 244-253. 
> Czytelników zainteresowanych mieszaczami lampowymi odsyłamy do bogatej literatury tego 
tematu —- np. [49], [50], [52], [53], [60]. 

ee) 


3) Mianowicie e?” *** == Bo(y)-+2 3 B,(y)cosnx. 


n=l 
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natomiast w najczęściej spotykanym przypadku x, < I |sdy Bo(x;) £ 1, B;(x;) 
R | mielibyśmy 


ż m łcy U, 


B,(%w) B,(%) | > : 
) Ę BG) | PA 


Bo(2%) > 


Rys. 5-21. Proste mieszacze tranzystorowe (rys. a, c) i funkcje A(Uevx) i D(Uea) (rys. b) [8] 


Wyrażenie w nawiasie kwadratowym tej ostatniej zależności odpowiada tzw. na- 
chyleniu (konduktancji) przemiany 


B, (cw) 
zz Z gb -08 
Sp £21p Zeb Bo(x3) [© 9 ) 


i jak widać jest wówczas zależne od amplitudy heterodyny U, poprzez funkcje 
Bessela argumentu urojonego, pokazane już wcześniej na rys. 5-17b. W rzeczy- 
wistości następuje pewien spadek napięcia zarówno na rezystancji 7,. tranzystora, 
jak też ewentualnie rezystancji Rz (rys. 5-21), a ponadto zmiana wartości U, 
powoduje pewne (zwykle niezbyt wielkie) przyrosty składowych stałych prądu 


emitera. Przeprowadzając analizę w takim ogólniejszym przypadku otrzyma- 
libyśmy [8] 


Śp FS £21p * A(Uebx) toy Te R geb' 


rz AlUebn) (5-99) 
gdzie: 
A(U-53) — funkcja amplitudy składowej o pulsacji w, w napięciu ue, 
zilustrowana rys. 5-21b, 
Ig — składowa stała prądu emitera przy U, =0. 
Na rysunku tym oznaczono 


0 = ylRe+rw(l — «0)] Iz (5-100) 


Postępując podobnie w stosunku do prądu bazy będziemy mogli wyznaczyć 
składową tego prądu o pulsacji w, i w konsekwencji [8]* 

Śwes Ć £11p D(U2,)y(1— 06) (5-101) 
gdzie: D(U,,) — funkcja amplitudy składowej o pulsacji o, w napięciu u, 
zilustrowana rys. 5-21b. 
Zasadniczym wnioskiem wypływającym z tej analizy jest występowanie opty- 
malnej amplitudy heterodyny, przy której nachylenie przemiany osiąga wartość 
największą?. Widać również, że włączenie opornika Rg w omawianym mieszaczu 
(rys. 5-21a) zmniejsza wartość konduktancji g,, (co jest niekorzystne) oraz gy, 
(co zazwyczaj jest korzystne, ponieważ oznacza słabsze tłumienie obwodu sygna- 
łowego i pobieranie mniejszej mocy przez mieszacz). 
Zauważmy też, że optymalna amplituda U;,, nie zależy bezpośrednio od składowej 
stałej prądu emitera 7p, tzn. początkowego punktu pracy tranzystora. Jednakże 
wytworzenie określonej amplitudy na złączu emiterowym przy większych war- 
tościach prądu /Ę wymaga doprowadzenia odpowiednio większej mocy z genera- 
tora heterodyny, ponieważ wzrastają wtedy wszełkie konduktancje wejściowe, 
w tym także konduktancja na zaciskach heterodyny. Stąd w mieszaczach względnie 
małych częstotliwości i przy stosowaniu typowych tranzystorów małej mocy za 
optymalny praktycznie początkowy punkt pracy uważa się zazwyczaj 7y == 0,2-- 
--0,6 mA przy napięciu Ucz = 5—7 V. Optymalna amplituda napięcia hetero- 
dyny na złączu emiterowym wynosi wówczas od ok. 50mV do ok. 200 mV. 
Tutaj zwrot „optymalny praktycznie” należy rozumieć jako wyraz pewnego 
kompromisu pomiędzy wieloma sprzecznymi wymaganiami. Podkreślmy jednak, 
że jak wynika z (5-99), wzrostowi prądu /ę towarzyszy wzrost nachylenia prze- 
miany, dzięki czemu zachodzi specyficzna wymiana mocy heterodyny na nachy- 
lenie przemiany. 
Doprowadzenie sygnału heterodyny od strony emitera, zrealizowane w układzie 
z rys. 5-2la, pozwala na dobrą separację tego generatora od wejścia sygnału. 
o Zbliżone wartości konduktancji gwe; i g11» wynikają tutaj z tego, że g.,, X O oraz że rezo- 
nansowy obwód wyjściowy jest tak odstrojony od pulsacji sygnału wejściowego, że można go 
traktować jako zwarcie. 
2) Zmniejszanie się wartości konduktancji g, przy e + 0 w zakresie dużych amplitud heterodyny 
wynika fizycznie z tego, że wkracza się wówczas w stan znikomo małej rezystancji samego nie- 


liniowego złącza (przy dodatnich półokresach heterodyny) i łinearyzujące działanie zarówno 
Fov,, JaK też Rz staje się bardzo wyraźne. To natomiast oznacza zanikanie procesu mieszania. 
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Wynika ona z tego, że przenikanie dużego sygnału heterodyny /, na wejście sygnału 
jest ograniczane dzięki znacznej rezystancji baza-emiter (ry + rpe:) i małej rezy- 
stancji równoległego obwodu sygnałowego, znacznie odstrojonego od częstotli- 
wości rezonansowej w rezultacie zachodzącej zwykle nierówności /, > f,. Równo- 
cześnie poziom rezystancji wejściowej dla sygnału heterodyny jest w tym przy- 
padku bardzo mały (dziesiątki omów) i wymagana moc heterodyny — znaczna. 
Dlatego czasami stosuje się wprowadzanie sygnału heterodyny bezpośrednio do 
obwodu bazy w sposób przykładowo pokazany na rys. 5-21d. Mieszanie w takim 
układzie przebiega identycznie jak w omówionym poprzednio i podlega podanym 
uprzednio zależnościom, jednak konduktancja wejściowa dla heterodyny (na 
zaciskach a, b) jest znacznie mniejsza”, a separacja wejść: sygnału i heterodyny 
znikoma. 
Dla uzyskania dobrej separacji obwodu wejściowego od sygnału heterodyny 
i utrzymania odpowiednio wysokiego poziomu impedancji na wszystkich wej- 
ściach mieszacza stosuje się czasami układy dwutranzystorowe o sprzężeniu 
emiterowym, pokazane na rys. 5-21d [53]. W układzie takim prąd płynący przez 
opornik R o znacznej rezystancji ma wartość prawie stałą, dzięki czemu przyrosty 
prądu tranzystora TI wywołane przez sygnał wywołują przeciwne co do znaku 
przyrosty prądu tranzystora 72. Dzięki temu układ jest zbliżony w zasadzie do 
układu z rys. 5-2la, z tym, że sygnał poddawany mieszaniu jest wprowadzany przez 
tranzystor 71 na emiter tranzystora 72, a separacja pomiędzy heterodyną a ob- 
wodem wejściowym jest znacznie skuteczniejsza. 
Pewnego komentarza wymaga jeszcze przydatność klasy C do realizacji mieszania 
częstotliwości. Jak wiemy [24], tranzystor pracujący w klasie C jest elementem 
silnie nieliniowym. Może to sugerować wysokie walory takich warunków pracy 
w układach mieszających. Bliższa analiza [49], [50] wykazuje jednak, że jeżeli 
maksymalna wartość konduktancji gęg. tranzystora (w dodatnim szczycie napięcia 
heterodyny) wynosi gu, to uzyskiwane wartości nachylenia przemiany (przy 
fy = fa.) Są rzędu 

Śp = (0,2 -- 0,3)ge:r M 
a więc nie są atrakcyjne w porównaniu z wartościami danymi zależnościami 
(5-98) czy (5-99). 
Można ponadto pokazać, że widmo wyjściowe mieszacza pracującego w klasie 
C byłoby bardzo bogate w składniki niepożądane, pasożytnicze — co byłoby 
istotną jego wadą. Z tych powodów taka klasa pracy tranzystora nie jest praktycz- 
nie stosowana w mieszaczach. 
Rozważmy z kolei własności mieszacza tranzystorowego przy wielkich często- 
tliwościach, tzn. takich, które wymagają uwzględnienia inercyjności tranzystora. 
Będziemy dążyć do opisania mieszacza specyficzną macierzą admitancyjną [y,], 
wyrażającą prawie liniowe związki pomiędzy małym sygnałem wejściowym i wyj- 


1 W przybliżeniu [46] 
Śwes © 2g»..—_11__, B1(%) 
Usca,b) Bo(x) 


ściowym, przy znacznej amplitudzie heterodyny. Inaczej mówiąc, założymy na 
wstępie parametryczny [1] model mieszacza. W modelu tym tranzystor opiszemy 
schematem zastępczym, przedstawionym na rys. 5-22, zakładając równocześnie, 
że sygnał heterodyny moduluje prąd emitera — i w konsekwencji te parametry 
schematu zastępczego, które od tego prądu bezpośrednio zależą — natomiast 
ry 1 Cr. mogą być uznane za parametry stałe. 

Układ zastępczy z rys. 5-22 spełnia równania 


d d 
ia = gwe()(U1—iyr,) Uż=pi [Ce(t)(4 —1171%,)] + CTe dr (4 —iy Feb, —U2) (5-102) 
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d 
iż = Sn(t)(u1—i+1,) + CTe dr [42 — (144 —1+14)] (5-103) 
> rę BEA 
BT 1 z 
4 i 
Lt, | Typ (£) (Lg , 
| £ 43 
Rys. 5-22. Parametryczny schemat zastępczy | | MO, dn(t)us | : 
tranzystora poddanego działaniu sygnału heterodyny 5 z 4 Ż 


gdzie iy, iz, U+, uz Są wartościami chwilowymi „małych” składowych zmiennych odpowiednich 
prądów i napięć. 
Zmierzając do wyznaczenia z równań (5-102) i (5-103) parametru 
I, j 
U; |Up=0 
założymy u = 0 (zwarcie wyjścia mieszacza). Wówczas zamiast (5-102) możemy napisać 


di 
m +AOQU =f2(0) (5-102) 


J1ip 


gdzie 


dC-(t) 
dt ] 
Tbbr [CZ(t) + Cze] 


1+ rw |eu.40 F 
FAGI 


dC. 
|e-0 $ |u ŁICAD+Cr] LF 
dź dt 


Fb. [Ce(1) + Cre] 


Podobnie zamiast równania (5-103) mamy wówczas 


fa(t) = 


du, 4 c di, 
Tbb' LTC 
dt TE dt 


ia = m(t Jia —Cre — Fb: Fm()I1 (5-103') 


Załóżmy teraz, że sygnał heterodyny zmienia konduktancję ge, tranzystora w sposób sinuso- 
idalnie zmienny, tzn. [8] 

gee(t) = Zerzo(1 + msinoy t) (5-104) 
a ponadto 


Sbre(t) = (1—00)8e.(1); Clt) Śe(1) (5-105) 


(2 


gm() = Xoga,(t); U, = U;coso;t 
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Jeżeli przyjmiemy dodatkowo, że w równaniu (5-104) występuje ograniczenie m < 1, to na tej 
podstawie będziemy mogli napisać 
1 Oy 1 Oy 


s ———— z — [1 —(msinoyt) + (msinoyt)?+ ...] (5-105 
Clt)  gewo 1+mSINOAf geo 1—( „1 +( 107+ ..] ( ) 


Przy takich założeniach można rozwiązać układ równań? (5-102) i (5-103) wyznaczając i;(t), 
a następnie wydzielając z tego rozwiązania składową o pulsacji w,. Zapisując tę składową 15, 
w sposób symboliczny (jako wartość zespoloną) otrzymamy ostatecznie 

A 


lis , 
Jap = R = Giirtibup (5-106) 
U 


gdzie: 


1 0y 1 ł +, 3 1 
Slip = — = | 1+ —m +— m*+ ę Im 79 + 
Tbbr 8 


Gy  TbbrSebr0 2 


m 3 m? 
+ 5 (+ 4 m? + „| (RĘORE O (1+m?+ ...)lm7> + 


+ Im 7T_>)+ | 


2 
FybrSebro © * 


1 w 1 3 3 
byąp 5 ——— > RZEZ + ..) Reo (rp nó+ . . 


2 


m 
-(m7_;,—Im 7,) + 


J„GB)J„-xGB 
R = > _TÓB)J»xGB) 


(1+m?+ ...)(ReT_;—Re7T_;)+ A 


a = Wg [0-00+ SE: Gre 29 ds Gre! 0) ] 


Tybr(Senro + Wa Crc) 

Wą 1—7,6/0y Crc(1 —00) MĘebrO 

©p Tyr (Sebro t Wa Cre) Sebro + Wa Cre 
gdzie J„(jx) — funkcje Bessela pierwszego rodzaju. 
Przedstawiliśmy powyższe rozumowanie dla wykazania, że jakkolwiek można 
wyznaczyć prąd i,(t) oraz i,(t) w założonym — parametrycznym — modelu tran- 
zystora poddanego działaniu sygnału heterodyny, to jednak bezpośrednia wartość 
praktyczna takich bardzo skomplikowanych załeżności jest znikoma. Jeżeli jednak 
do takich zależności podstawić wartości liczbowe spotykane w mieszaczach, 
wówczas stwierdzimy, że parametry macierzy [y,] opisującej mieszacz małych 
sygnałów są na ogół w pewnych (prawie stałych) relacjach wobec parametrów 
macierzy admitancyjnej tranzystora [y]. W szczególności stwierdzamy [8], że 
kiedy: 
a) częstotliwość sygnału /, spełnia warunek /, < 0,8 f4, 
b) wartości chwilowe napięć u,, i ue nie maleją poniżej (0,5-- 1,0) V,?) 


1 Patrz np. [8], str. 141—145. 

2) Spełnienie tego założenia jest czasami utrudnione występowaniem znacznych napięć o często- 
tliwości heterodyny lub jej harmonicznych na obwodzie wyjściowym, kolektorowym. Jednakże 
naruszenie tego warunku (poprzez niewłaściwą strukturę lub zbyt małą dobroć obwodu) gwał- 
townie pogarsza parametry mieszacza, a zwłaszcza zmniejsza wartość |y2+1,| i powiększa kon- 
duktancję 822, [8]. 


c) składowa stała (początkowa, przy U, = 0) prądu emitera jest niezbyt duża 

d) rezystancje Rg i rg. niezbyt duże (spełniają warunek gepo[Re+ (1 — %0)754'] < 
< 0,5), 

e) amplituda napięcia heterodyny na złączu emiterowym ograniczona 
70mV < Ue < 200mV 


f) symbolami y;, i V; OZnaczymy parametry macierzowe tranzystora dla f” = f; 
i początkowego prądu emitera (7x), symbolami y;> i y;ą odpowiednie 
parametry, jak wyżej, dla f”' = f, i prądu /p, 

wówczas najczęściej”? 

Re(V11p) = 811p = (0,5--0,8)g11 

Re(V22p) = 822p = (0,7--0,9)g22 

IVa1pl = (0,4->0,8)|y21| (5-107) 
(Vi2pl = (0,2--0,3)|712] 

O, = (0,7--1,2)6 [6 = arg(712%21)] 


Te parametry pozwalają wyznaczyć podstawowe parametry robocze analizowa- 
nego wąskopasmowego mieszacza z zależności 


1; = 1pUs+V12p U, (5-108) 
a z J21p U;+Va2p U, (5-109) 

—I 
U; 5-110 
> Y» (5-110) 


Jeżeli zależności (5-108) i (5-109) zostały wyznaczone dla f, = f,—f,, wówczas 
dla f, = f,—/, otrzymamy? 


I, = V11p U; +YV12p Uz (5-108') 

a = V2tp UŚ +V12p U, (5-109') 
Jak to podkreślaliśmy wielokrotnie, zjawisko przemiany częstotliwości jest uwa- 
runkowane nieliniowością diod, tranzystorów bądź lamp elektronowych. Można 
przy tym łatwo wykazać dobrze znaną własność elementów nieliniowych opisa- 
nych zależnością 

ią = J(Us) = Ao+taquzt+A>UŻ+ ... (5-111) 
że kiedy 


Uzy = U4C0SWyć + U, COSCAE 


U Argument ©, wyraźnie zależy od częstotliwości i stąd zakres możliwych wartości jest stosun- 
kowo znaczny. 

R; Wynika to z odejmowania lub dodawania faz początkowych sygnału wejściowego (/;) i wyj- 
ściowego ([7). i 
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to powstawanie sygnałów o częstotliwościach 
03 = 01—02;) 04 0,02 


wynika z obecności wyrazów o potęgach parzystych (a>, d4, ag, ...). Składowe 
prądu o pulsacjach w i 04 mają przy tym zawsze jednakowe amplitudy. 

Jeżeli więc rozpatrujemy mieszacz, w którym — przykładowo — f/, = f4—f;, to 
oznacza, że w mieszaczu występują napięcia o częstotliwościach f;, f,,f4, a więc 
powstają na pewno prądy o częstotliwościach f4, == f,+/, oraz fi = f,+/,. Ampli- 
tuda składnika o częstotliwości /, jest znaczna i równa amplitudzie składnika 
o częstotliwości pośredniej /, (patrz wyżej: ws, w4). Częstotliwość /, jest na tyle 
różna od częstotliwości rezonansowych obwodów, że składnik ten nie wytwarza 
na ogół większych napięć. Odmiennie wygląda sprawa ze składnikiem o często- 
tliwości /,. Zauważmy, że w naszym przykładzie sygnałowy obwód rezonansowy 
jest dostrojony do częstotliwości 


Jm =f = hh 


różniącej się od /, jedynie o wartość 2/,. . 

W spotykanych często warunkach jest to różnica względnie mała (zwykłe /f, > /,) 
i poziom impedancji obwodu wejściowego dla częstotliwości /, i f, jest z tego 
względu zbliżony. 

Jeżeli w rezultacie powstanie znaczniejsze napięcie o częstotliwości /;, zwanej 
częstotliwością lustrzaną, to wówczas wystąpi wtórna przemiana częstotliwości, 
wynikająca z zależności 


R=h-M = (ft/)—7h (5-112) 


i własności mieszacza ulegną wyraźnej zmianie. Pozostałe (tzn. inne od /4 i /,) 
składowe widma prądu w mieszaczu mają zarówno znacznie mniejsze amplitudy”, 
jak też częstotliwości na tyle odbiegające od częstotliwości rezonansowych obwo- 
dów, że w naszych rozważaniach mogą być pominięte. 

Mieszacz, w którym mogą wystąpić znaczące sygnały o częstotliwości lustrzanej 
nazwiemy umownie mieszaczem z szerokopasmowym obwodem 
wejściowym [56], [57]. Opis takiego mieszacza wymaga oczywiście wprowa- 
dzenia dodatkowej pary sygnałów (U, 7;) — co prowadzi do interpretacji graficz- 
nej przedstawionej na rys. 5-23. Jeżeli wszystkie napięcia, poza sygnałem hetero- 
dyny, w takim układzie są dostatecznie małe (praktycznie nie większe od kilku 
miliwoltów), wówczas możemy go opisać następującymi równaniami [56] 


I; = Ją1p UstV12p UptV13p UI (5-113) 
I, = Yaip UstYV22p Up+V23p Ui* (5-114) 
l = Y3zip Ust V32p Up t+V33p UI" (5-115) 


gdzie U;* — wartość zespolona, sprzężona z Ur. 


D Zakładamy tutaj, że sygnał heterodyny jest prawie sinusoidalny, a nieliniowość tranzystora 
odpowiada wykładniczemu przebiegowi jego charakterystyk. 
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Jeżeli admitancja obwodu wejściowego przy częstotliwości sygnału (Y;) jest równa 
admitancji tego obwodu przy częstotliwości lustrzanej (Y;), wówczas z symetrii 


częstotliwości f, i f, wynikają zależności [56] 
(5-116) 


— yt — yk 
V3ap = Vi2p  JF3ip = MVi3p 


Va3p * VŻip  V33p = Viip 
Oznacza to, że mieszacz taki można opisać macierzą admitancyjną 
Ji1ip J1i2p J13p 
Dpl=|V2ip Va2p JŻip (5-117) 
Jisp YViap Jiip 
w której wyrazy Yyqyp, Vi2p> V21p» V22p mają wartości jak w mieszaczu wąsko- 


pasmowym [patrz (5-197)]. 
Zauważmy jeszcze, że (rys. 5-23) 
(5-118) 


L=—VYU; (i =—-YUE) 


Mieszacz 


Rys. 5-23. Model mieszacza z szerokopasmowym 
obwodem wejściowym 


co podstawione do (5-115) daje 
— (V31p Ust V32p Up) 
Uk = Pos 1 /32P 7p/_ 5-119 
Jszpt Vi ( ) 
Podstawiając teraz (5-119) do (5-113) i (5-Ł14) oraz uwzględniając (5-116) otrzy- 


Josa | U, sk 


mamy 
posel ( 
e = e oni U, + — 
u Vip ŁY asp Ji1ip ŁY; 
= Yiip Ust YV12p Up (5-113') 
*k |* ko xk 
J21pV13p J12p/21p 
i | | a ytn+Yf| ” 
(5-114) 


= YV>1p U; + Y>2p U, 
Pokazaliśmy w ten sposób, że parametry robocze takiego mieszacza, np. 


—Y. 
kmu = c= (5-120) 
YVap + Yop 
Y12p Vip 
wes — £ (fp 5-121 
Y12p Y21p (5-122) 
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są istotnie zmodyfikowane poprzez istnienie sygnału lustrzanego. Gdyby wśród 
napięć występujących w mieszaczu były dalsze składowe o częstotliwościach 
l+m/, tnf,tlf,|, gdzie m, n, — liczby całkowite, wówczas procedurę przed- 
stawioną na przykładzie sygnału o częstotliwości lustrzanej f; należałoby rozsze- 
rzyć na te dodatkowe składowe. W konsekwencji powstałaby kolejna modyfikacja 
parametrów roboczych mieszacza. Projektując mieszacz —a zwłaszcza jego 
obwody selektywne — zabiegamy praktycznie zawsze o to, by wpływ tych zbęd- 
nych składowych widma był pomijalny. W dobrze opracowanych mieszaczach 


Rys. 5-24. Przykładowy charakter zależności optymalnej 
amplitudy heterodyny od częstotliwości sygnału. Tranzystor 


o częstotliwości fmax = 60 MHz 


zabiegi te są zazwyczaj uwieńczone powodzeniem, chociaż w pewnych przypadkach 
wymaga to sporego wysiłku. 
Generalnym jednak wnioskiem wypływającym z analizy mieszacza wielkich często- 
tliwości jest stwierdzenie, że wzmocnienie k,„„ oraz inne parametry robocze ulegają 
pogorszeniu w miarę wzrostu częstotliwości. Szczególnie niekorzystny staje się 
w tym zakresie wpływ rezystancji »,,. (całkowanie na wejściu) i Cr, (bezpośredni 
liniowy przepływ sygnału z wejścia na wyjście). Stąd zazwyczaj wymagamy, aby 
tzw. maksymalna częstotliwość generacji tranzystora” 

k max = NME 

Vr bb CTe 

gdzie A — stały współczynnik, 
uzależniona od tych właśnie parametrów tranzystora, spełniała warunek 


Jmax 2 0->10)f, max (5-123) 


Prace doświadczalne wskazują ponadto, że optymalna ze względu na wzmocnienie 
km. amplituda heterodyny jest tym większa, im częstotliwość sygnału jest większa. 
Przykładowy charakter tej zależności przedstawia rys. 5-24. 


5.4.3.2. Mieszacze z tranzystorami unipolarnymi 


Przejdziemy obecnie do krótkiego omówienia prostych mieszaczy z tran- 
zystorami unipolarnymi. Przykład takiego mieszacza przedstawia 


1) Jest to częstotliwość, powyżej której tranzystor staje się trójnikiem pasywnym, tzn. Kpmax < 1. 
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rys. 5-25a. Rozważmy najpierw zakres względnie małych częstotliwości, tzn. 
przypadek, w którym rola pojemności C;; i Cza jest nieznaczna. W tych warunkach 
mieszanie wynika z nieliniowości charakterystyki przejściowej tranzystora, którą 
dla tzw. zakresu pentodowego (napięcie Up; — dostatecznie duże) można wyrazić 
zależnością [31], [58] 


i, © au, — Ur]” (5-124) 


gdzie:  n = 1,8-+2,2 (średnio 2,0), 
U; — napięcie progowe tranzystora. 


+£ 


Q eZ. 


(dys)  (nsz) 


|-+- | A — 


l(q1-05) balsy 


| „b gr -(04+05)A Rys. 5-25. Mieszacz z tranzystorem 
unipolarnym MOS FET (a) oraz jego 
| charakterystyki (b, c) 


Wynika stąd, że konduktancja przejściowa tranzystora g, w przybliżeniu liniowo 
zależy od wypadkowego napięcia pomiędzy bramką i źródłem 

dl 

Śm L= DUbz 


x b(upz— Ur) (5-125) 


Napięcie u,. zawiera składową stałą oraz składowe: sygnałową (małą) i hetero- 


dyny (dużą). 
Stosując omawiany już poprzednio ,„„parametryczny”” model tranzystora pracują- 
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cego w mieszaczu małych sygnałów będziemy mogli prąd drenu wyznaczyć 
z przybliżonej zależności 


ii(t) £ gm(Opł )Ubz s(t) (5-126) 
oraz 

Śm(0yt) m b[Upz + Upz n(£) — U;] 

Ubz s(f) — składowa napięcia bramka-źródło o pulsacji sygnału (w,), 

Ubz k(£) — jak wyżej, o pułsacji heterodyny (w). 
Ilustracją zależności (5-125) i (5-126) jest rys. 5-25b. Interesująca nas składowa 
prądu drenu ię o częstotliwości wyjściowej (np. /, = f,—/:) zależy od składowej 
podstawowej gy w rozwinięciu g„(w,t) na szereg Fouriera postaci 


gm(Wpt) = go Hg; COSWĆ + g2 COS2Wyf +... (5-127) 
która ma wartość [5], [50] 
1 | 6—sinOcos© 
$1 F gmm | 500 | (5-128) 


Można pokazać, że wartość konduktancji g; jest największa, kiedy © = 120? 
i wynosi wówczas 


ŻĘ + sin 30”cos30” 


2 SmM RA) ZOT 3 
giu = ŻE rziugó 17) Z 05368mm (5-129) 


Odpowiada to wstępnej polaryzacji bramki Upgzą Z rys. 5-25b. Oznacza to, że 
amplituda składowej prądu drenu o pulsacji pośredniej w, może co najwyżej 
wynosić 


1 ca: — 
Ip max = 3 Ś1M Ubzs = 0,268 gmm Uzs (5-130) 


natomiast największa wartość nachylenia (konduktancji) przemiany może wy- 
nosić 
Spm R 0,268 gnm 


Jednakże w tych warunkach pozostałe składniki (g,, gs, g4) W szeregu (5-127) 
są znaczne i widmo prądu drenu zawiera liczne składowe niepożądane. Poszukując 
zatem korzystniejszych warunków pracy mieszacza stwierdzimy, że zależność 
g. od kąta odcięcia © nie jest krytyczna””, natomiast przy © = 90” wszystkie 
nieparzyste wyrazy szeregu (5-127) (g3, gs,$g7, ...) zerują się. Z tego właśnie 
powodu w mieszaczach z tranzystorami unipołarnymi początkowy punkt pracy 
wybieramy w pobliżu odcięcia prądu drenu (Ugz = Ugz: £ Ur) albo nawet 
zapewniamy ciągły przepływ prądu drenu (tzn. © = 180”), kiedy w szeregu 
(5-127) zerują się zarówno składniki nieparzyste, jak i parzyste (gą = g3 = 
=Qg=<=..=0). 

Charakterystyki rzeczywistych tranzystorów odbiegają nieco od opisanych rów- 
naniami (5-124) czy (5-125). W szczególności konduktancja przejściowa g, zależy 


» Zmianom © w granicach od 90” do 120” towarzyszą odchylenia od wartości podanej wzorem 
(5-129) mniejsze od 7%. 


na ogół od napięcia u,, w sposób pokazany na rys. 5-25c, a konduktancja prze- 
miany g, osiąga maksimum przy wstępnej polaryzacji i amplitudzie heterodyny 
wskazanych także na tym rysunku [59]. Tutaj napięcie U, odpowiada punktowi 
zagięcia charakterystyki g = f(u,.). W przypadku unipolarnych tranzystorów 
złączowych FET jego rolę przejmuje wartość granicznego napięcia bramki (zazwy- 
czaj 0,2 --0,3 V), po przekroczeniu którego pojawiają się znaczniejsze prądy bramki, 
Pokazane tutaj warunki optymalizacji nachylenia przemiany ujawniają wyraźnie 
istotną wadę mieszaczy z takimi tranzystorami, jaką jest stosunkowo mała wartość 
osiąganych wartości gp. W przeciętnych tranzystorach można oceniać, że jest ona 
co najmniej kilkakrotnie mniejsza od analogicznej wartości w mieszaczach z tran- 
zystorami bipolarnymi. Ważnymi zaletami są natomiast: względnie czyste widmo 
sygnału wyjściowego i wysoki poziom impedancji wejściowej, zwłaszcza przy 
małych częstotliwościach. Dodajmy jeszcze, że dość złożonym problemem jest 
optymalizacja obwodów, ustalających początkowy punkt pracy tranzystora. 
W układzie pokazanym na rys. 5-25a są to: dzielnik bramkowy Ry, R, oraz 
dwójnik R.,, C. w obwodzie źródła. Dwójniki takie włącza się czasami dla poprawy 
stałości parametrów mieszacza przez wykorzystanie częściowej polaryzacji dyna- 
micznej bramki. Nie jest to jednak obowiązującą zasadą, podobnie jak nie jest 
zasadą stosowanie dzielnika R;, Rą. Trzeba tutaj jeszcze dodać, że rozwiązanie 
optymalne zależy również od rodzaju tranzystora unipolarnego, a także prze- 
widywanych warunków eksploatacji. 

Przejdziemy obecnie do kilku uwag związanych z pracą takich mieszaczy przy 
większych częstotliwościach. Zauważmy zatem w pierwszej kolejności, że wartość 
pojemności bramka-dren C,, jest w wielu typach omawianych tu tranzystorów 
znaczna (często nawet kilka pF). Wskutek istnienia tej pojemności powstaje 
często wyraźny przyrost admitancji wejściowej mieszacza, którego wartość można 
wyznaczyć z ogólnej zależności [24] 


—Y12)21 : 
Ą wes — zwei wet Abwe 5-131 
y WESA Agwetj (5-131) 


podstawiając normalne'> parametry macierzowe tranzystora i uwzględniając fakt 
obciążania tranzystora praktycznie pojemnością wyjściowego obwodu rezonan- 
sowego (ponieważ f, = f, < f,). Wykonując odpowiednie obliczenia [59] stwier- 
dzamy, że 


WZT 

Ag, x D zoż (5-132) 
gdzie: 

Ć 

D=g > 
Cha + C 
Cat C> 
222 


C, — pojemność wyjściowego obwodu rezonansowego 


1 To znaczy odpowiadające pracy tranzystora w układzie wzmacniacza małych sygnałów. 
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C,„. — uśredniona (za okres sygnału heterodyny) pojemność bramka- 
-dren, zazwyczaj bliska pojemności Cya w początkowym punkcie 
pracy. 
Najczęściej w;r > 1 i wówczas 


c 
Awe = £21 == z 


a>" = 5-132' 


Jest to wartość na tyle znaczna, że poszukujemy rozwiązań układowych, pozwala- 
jących ograniczyć tę wadę mieszaczy z tranzystorami unipolarnymi. Podstawo- 
wym rozwiązaniem są tutaj układy kaskodowe, jak np. układ pokazany na rys. 
5-26a. Ogólne własności takich układów omówiono w [24], przypomnijmy tu 


+6p 


Rys. 5-26. Przykłady mieszaczy kaskodowych z tranzystorami unipolarnymi 


jedynie, że odznaczają się one znikomo małą wartością wyrazu y;ą w wypadkowej 
macierzy admitancyjnej. 

Inną korzyścią, jaką mogą dawać mieszacze kaskodowe w porów- 
naniu z jednotranzystorowymi, jest znacznie lepsza separacja obwodu heterodyny 
i obwodu wejściowego”). 

Cel taki realizuje się najczęściej [53] stosując mieszacze o układach pokazanych 
na rys. 5-26b i c. W każdym z tych układów duży sygnał heterodyny moduluje 
rezystancję kanału jednego z tranzystorów, co powoduje z kolei zmiany prądu 
drenu drugiego — mieszającego — tranzystora i potrzebną modulację konduk- 
tancji przejściowej. 

Dokładna analiza własności mieszaczy z tranzystorami unipolarnymi jest zadaniem 
trudnym. Można jednak przy rozsądnych założeniach upraszczających [59] wy- 


l Dla rozwiązania tego problemu opracowano ponadto tranzystory unipolarne z rozszcze- 
pioną (podwójną) bramką, z których jedna służy do modulacji rezystancji kanału napięciem he- 
terodyny, druga — napięciem sygnatu [53], [70]. Mieszacze tego rodzaju, jak dotąd, nie znalazły 
jednak szerszego zastosowania. 


kazać, że ogólnie własności mieszaczy ulegają pogorszeniu przy wzroście często- 
tliwości, a malejąca admitancja przemiany może być opisana przybliżoną za- 
leżnością 


KW ORA 5-133 
RZZSZ I+-oż" 72 ( ) 


dzie: 

: T; — zastępcza stała czasowa tranzystora, zależna od nielinio- 
wości charakterystyk i uśrednionych pojemności tran- 
zystora, 

g2ip = gp — nachylenie (konduktancja) przemiany przy małych czę- 
stotliwościach. 


5.4.4. Złożone mieszacze tranzystorowe 


5.4,4.1. Mieszacze mnożnikowe 


Można wykazać, iż najlepszą z możliwych realizacji procesu przemiany jest prze- 
mnożenie przez siebie sygnałów: wejściowego i heterodyny. Przy takiej realizacji 
mamy 5 


Uwy © QUSUK (5-134) 
co zakładając, że 

u; = U;Cosw,t 

Up = U;COSOyt 


pozwala napisać 


aU; | >; U, | — 
upy = ( z | U,cos(0;— 0.) t+ (7 U,cos(0,+0,)t (5-134') 
Z ostatniej zależności wynika, że dobrym mieszaczem iloczynowym będzie taki, 
który umożliwia uzyskiwanie dużych wartości wyrażenia ze = g,. Inaczej 


mówiąc, poszukiwać będziemy takich realizacji mnożenia, przy których zależność 
(5-134) jest nie tylko spełniona możliwie dokładnie (warunek czystości widma), 
ale ponadto współczynnik a jest duży, a równocześnie dopuszczalne są znaczne 
amplitudy heterodyny i w miarę możliwości także sygnału wejściowego. Na układ 
taki nakładamy zazwyczaj jeszcze dwa dalsze warunki, a mianowicie chcemy, 
ażeby miał on możliwie prostą i przydatną do realizacji scalonych strukturę oraz 
by nie ograniczał czułości układu elektronicznego, a to oznacza wymaganie 
niskiego poziomu szumów własnych. 

Szczególnie rozpowszechnioną postacią mieszaczy tego rodzaju są układy za- 
wierające tzw. transkonduktancyjne mnożniki, które szczegółowo zostały omówio- 
ne w rozdziale 4. Dla określenia parametrów roboczych tego rodzaju mieszacza 
mnożnikowego przedstawimy krótką analizę jego własności w zakresie małych 
częstotliwości. Rozważmy w tym celu układ pokazany na rys. 5-27a, zakładając, 
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-DJ2 0 +2 + +31/2 


Rys. 5-27. Ilustracje dotyczące mieszacza mnożącego 


Xh 


—— 


48 12 6 0 


U = Uppt 


+4 


s/8€€ 


że jest on zrealizowany z trzech identycznych tranzystorów (77 -- T3). Zauważmy 
najpierw, że bilans napięć w obwodzie zamkniętym, oznaczonym na rysunku 
grubą linią, ma postać” 

U, — UgBi tUEg2 = 0 (5-135) 
Jeżeli przyjmiemy typowe aproksymacje charakterystyk tranzystora, to będziemy 
mogli napisać 


( UEB1 | 
i: = Zle Pr —1 (5-136) 
( UEB2 | 
ką = Isle Pr —1 (5-137) 
E++ ua 
ba = I; ( PT . (5-138) 
stąd 
UEB1 
ł1 +], = Z,e ?r (5-139) 
UEB2 
icz +, = I,e ?r (5-140) 
i następnie 
oz print (5-139') 
dyw i og (5-140) 


Odejmując stronami równania (5-139') i (5-140') oraz przypominając (5-135) 
dostaniemy 


ba Z 
U, = Ugp; —UEB2 = Qrln az (5-141) 
lub 
racati (5-141) 


ic2 +, 


Zakładając, że w tranzystorach 77 i T2 prądy emitera są praktycznie identyczne 
z prądami kolektora możemy dla węzła W napisać 


ASZIRERR (5-142) 
a stąd [patrz (5-138)] 


E, u2 
ia | er OM 2) — ic2 (5-143) 
Oznaczając 
E. 


pz 


lego = 1,677 


1) Tutaj oczywiście napięcie uzpi OTAZ Ups» zawierają zarówno składowe stałe, jak też składowe 
wywołane sterowaniem tranzystora 73 przez napięcie u. 
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i podstawiając (5-143) do (5-141') otrzymamy 


u2 


za _ dczoe T —ia 
=. (5-144) 


Ostatecznie dla prądu i.ą płynącego w rezonansowym obwodzie wyjściowym 
otrzymujemy stąd zależność od napięć u, i uą o postaci 


er c 
ie = Ic3o Ź =P . a (5-145) 
l+e 'T 1+e77 


Drugi człon tego wyrażenia przypomina znaną nam z rozdziału 4 wadę mnożników 
transkonduktancyjnych, polegającą na istnieniu wyjściowego sygnału pasożytni- 
czego, zależnego tylko od napięcia u,. Ta składowa prądu i,» nie zawiera oczywi- 
ście w swoim widmie pulsacji pośredniej (np. op = 0,—©,), a tym samym nie 
wpływa na napięcie występujące na wyjściowym obwodzie rezonansowym. Dlatego 
w dalszych rozważaniach człon ten pominiemy. 

Interesująca nas składowa o pulsacji pośredniej ma ogólnie amplitudę zależną 
zarówno od amplitud sygnałów u, i u, jak też od tego, który z tych sygnałów 
jest „„dużym” sygnałem heterodyny, a który „„małym” sygnałem wejściowym. 
W przypadku pierwszym niech 


u, = U;cosw,t, przy czym U, < gr 


oraz 
U; = Uycoswyt, przy czym U, > U, (5-146) 
Z zależności (5-145) otrzymujemy wówczas istotną składową prądu i; 
1 . 
ła = / NN | X4COSO0E 3 
2 czo NPR | [© 147) 
gdzie: 
U, 
X; = śl 
PT 
Xp = dh 
Pr 
Dla małych wartości wykładnika można przyjąć 
l l 
AE (5-148) 


lie *2 4 


natomiast dla składnika e ”7 dokonać rozwinięcia na szereg Fouriera, podanego 
w odsyłaczu przy wzorze (5-97). W wyniku takiego postępowania amplituda 
składowej prądu i,; o pulsacji pośredniej /, będzie mogła być wyznaczona z za- 
leżności 


R 1/7 ze 
zu ES B, (x) U; (5-149) 


Wprowadzając konduktancję geo tranzystora 7T3 w początkowym punkcie 
pracy (uzg; = E,) 


1 
PRE (5-150) 
Pr 
będziemy mogli dla konduktancji przemiany napisać” 
Spa» © 0,25 B; (Xp) Sebr30 (5-151) 


Oznacza to, że — wobec monotonicznego wzrostu funkcji Bessela B, (x), pokazanej 
na rys. 5-17b — wzrostowi amplitudy heterodyny w układzie z rys. 5-27a towarzy- 
szyłby nieograniczony wzrost nachylenia przemiany. Równocześnie nachylenie 
to byłoby zawsze większe od wartości 0,25 ges.30, ponieważ dla x > O zawsze 
B,(x) > 1. 
W typowym mieszaczu rzeczywistym tego rodzaju, pokazanym przykładowo na 
rys. 5-27b, nie występują idealne źródła polaryzujące E; oraz E, i dynamiczne? 
przyrosty składowych stałych napięć polaryzujących złącza emiterowe tranzysto- 
rów — powiązane ze zmianami amplitudy heterodyny U, — powodują odchylenia 
od zależności (5-151). Polegają one na tym, że wzrost konduktancji przemiany 
g,(1) zachodzi do amplitud heterodyny rzędu kilkudziesięciu mV [61], po czym 
następuje nawet zmniejszanie jej wartości. 
W przypadku drugim założono sytuację przeciwną do opisanej (5-146), tzn. 
u, = U,coswł, przy warunku U, > U, 
pb = (5-152) 
U = U,;cosw,;f, przy czym U, ś gr 
Teraz istotna część prądu i.; po uwzględnieniu (5-145) i oznaczeniach jak przy 
(5-147) może być opisana zależnością 


U X COSW || 
ia = lęgoe "5 (5-153) 


| + e XĄCOSC,Ź 


Dla wyznaczenia konduktancji przemiany wygodnie jest rozłożyć czynniki tego 
iloczynu na szeregi Fouriera. Pierwszy z tych szeregów ma postać [16] 


2 
X Xs 
eS! = 1 +X;COSO,f+ jp COS*©;t+ ... + COS*wyt+ ... (5-154) 


! n! 


iprzy x, ć l może być ograniczony do dwu pierwszych wyrazów, tzn. 


e x,Cosu,t | 


x,c1 © 1+x,COSW;t (5-154') 


Wyznaczenie wyrazów drugiego z tych szeregów jest niestety bardzo uciążliwe. 
Dokonamy jednak oszacowania jego wyrazów poprzez spostrzeżenie, że wystę- 


! 5 ; ł ; 
pująca tutaj funkcja f(x) = TLE ma przebieg pokazany na rys. 5-27e, co przy 
sinusoidalnej zmianie sygnału heterodyny odpowiada czasowej zmienności czyn- 


U ga) — indeks (1) oznacza tutaj zachodzenie relacji opisanych warunkami (5-146). 
» Tzn. wynikające z prostowania sygnałów zmiennych wskutek nieliniowych własności tran- 
zystora. 
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1 RE ; i 
nika Ta zA860 * przedstawionej na rys. 5-27d. Funkcja ta ma zatem przebieg 
+e 


prawie sinusoidalnie zmienny dla x, < 2, a następnie stosunkowo gwałtownie 
przybiera formę zbliżoną do fali prostokątnej o amplitudzie 0,5. Z tego powodu 
wartość A; w rozwinięciu na szereg o postaci 

1 


X,COS wi 


i = Ąo+4;COSGWyf+ ... + AxCOSKO05f + ... (5-155) 

e 

— określająca konduktancję przemiany — będzie wzrastała przy wzroście x( U, 

w sposób zilustrowany rys. 5-27e. Wartość asymptotyczna odpowiada przypadkowi 

idealnie prostokątnej fali (x, > o) i jej rozwinięciu na szereg Fouriera o postaci 
l l 


X,COSW,t X4 +00 2 


2 2 
+ — COSWył — 2— COS JWył + 


l1+e Jm 


+ Z COS ŚWyf + ... (5-156) 


Zestawiając teraz (5-153), (5-154') oraz (5-155) możemy wyznaczyć amplitudę 
składowej i,ą o pulsacji pośredniej 7, z zależności 


p 


Ka 


1 U, 
3 leso 5: A+) (5-157) 
i przy stosowanych poprzednio oznaczeniach określić stąd konduktancję przemia- 
Ny $pcz) 

Spi2) R 0,5 gebr3o 410%) (5-158) 


Z przedstawionego rozumowania i rys. 5-27e wynika, że przy wzroście amplitudy 
heterodyny konduktancja ta będzie przybliżać się do swojej wartości asympto- 


tycznej, odpowiadającej A;y = = i wynoszącej 


1 
Śpiym © — Sebr3o (5-159) 


Zależność (5-158) znajduje dobre potwierdzenie w doświadczalnych badaniach 
mieszaczy tego typu. Otrzymujemy wtedy przy układzie z rys. 5-27b, zależności 
konduktancji przemiany od amplitudy sygnału heterodyny pokazane przykładowo 
na rys. 5-27f [61]. Zgodność ta wynika tutaj także z tego, że w przypadku mieszacza 
z małym sygnałem wejściowym doprowadzanym do bazy tranzystora 73 pozostałe 
tranzystory mieszacza (TJ, T2) są zasilane prądem stałym o wartości praktycznie 
niezależnej od sygnałów zmiennych. W konsekwencji składowe stałe napięć na 
kondensatorach Cp;, Cp2, Cza (rys. 5-27h) nie ulegają zmianom i mieszacz 
w swoim działaniu istotnie odpowiada układowi idealizowanemu (rys. 5-27a), 
odpowiadającemu zaprezentowanej analizie. 

Możemy zatem stwierdzić, że chociaż różnice wartości konduktancji przemiany 
g, spowodowane zmianą pary zacisków, do których doprowadzamy sygnał hete- 


rodyny, nie muszą być zawsze tak znaczne jak to pokazano na rys. 5-27f", to 
jednak większe wartości maksymalne tego parametru można osiągnąć przy wpro- 
wądzaniu sygnału heterodyny na bazy pary tranzystorów TI, T2, tzn. zacisków 
1, 12. Nie należy dostarczać do mieszacza sygnałów heterodyny o zbyt 
dużych wartościach amplitudy (U, > 200--250 mV), ponieważ nie powoduje to 
istotnego wzrostu wzmocnienia mieszacza, natomiast znacznie wzbogaca widmo 
sygnału wyjściowego — oraz widmo na wejściu sygnałowym — o liczne pasożytni- 
cze składowe. Ponadto zbyt dużej amplitudzie heterodyny towarzyszy wysoki 
poziom szumów własnych mieszacza, co uzasadnimy nieco dalej. 

Dla pełniejszego opisu własności takich mieszaczy [8] należy dodać, że odznaczają 
się one znacznie mniejszym poziomem przemiany wtórnej (mniejsze przenikanie 
zwrotne sygnału o częstotliwości /,), dzięki czemu przy opisie macierzowym 
mieszacza składnik y;+(, jest w tym przypadku znacznie mniejszy od analogicz- 
nego składnika macierzy prostego jednotranzystorowego mieszacza. 
Konduktancja g+2(,, zależy nieco od tego, czy tranzystory pary TI, T2 są sterowane 
sygnałem heterodyny synfazowo (przy, heterodynie „,dolnej””), czy przeciwfazowo 
(przy heterodynie „górnej”). W pierwszym przypadku otrzymujemy wartości 
zbliżone do podanej w zależności (5-107), w drugim natomiast — nieco większe. 
Konduktancja g,+.,, mieszacza zależy istotnie od sposobu doprowadzenia sygna- 
łów wejściowego i heterodyny. Jeżeli sygnał poddawany mieszaniu jest dopro- 
wadzany do bazy tranzystora 73 (heterodyna „,górna””), wówczas 


S11(p) F 811 (5-160) 
gdzie g,, = Re(y;,) — parametr małosygnałowej macierzy admitancyjnej tran- 
zystora przy danej wartości składowej stałej Ig. 

Natomiast kiedy sygnał jest doprowadzany do bazy tranzystorów T1, T2 (hetero- 
dyna „,dolna'”), wówczas konduktancja ta wynosi około połowy wartości g;4p 
danej wzorem (5-107), co świadczy o wyższym poziomie rezystancji wejściowej 
mieszacza w takim przypadku [8]. Dokładniejsze wyznaczenie tych parametrów 
jest uciążliwe i na ogół może być zastąpione przez podane uprzednio oszacowa- 
nia. 

Analiza własności takich mieszaczy mnożnikowych w zakresie wielkich często- 
tliwości (wymagająca uwzględnienia nieliniowych pojemności) byłaby nieporów- 
nanie bardziej złożona od naszkicowanej poprzednio takiej analizy dla mieszacza 
prostego, jednotranzystorowego. Z tego też względu brak jest pełnych teoretycz- 
nych podstaw do potwierdzenia wyników doświadczalnych, sprowadzających się 
ogólnie do stwierdzenia, że własności takich złożonych mieszaczy ulegają ze 
wzrostem częstotliwości pogorszeniu i to co najmniej tak szybko jak w miesza- 
czach prostych. 

Pewnego komentarza wymagają jeszcze samodrgające (autodynowe) mieszacze 
transkonduktancyjne. Możliwość ich realizacji sygnalizowaliśmy już przy oma- 


v Ponieważ różnice te zależą od rozwiązania obwodów zasilania tranzystorów, a przez to od 
stopnia zbliżenia do modelu z rys. 5-27a. 

2. W przypadku takim używane jest często określenie „„heterodyna górna”. Natomiast gdy sy- 
gnał heterodyny jest doprowadzany do zacisków 2, 2, używamy określenia „„heterodynie dolnej”. 
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wianiu mieszaczy jednotranzystorowych. Stwierdziliśmy tam, że są to układy 
jakościowo gorsze, przy czym — należy dodać — ich zasadniczą wadą jest od- 
działywanie sygnału wejściowego na częstotliwość heterodyny przy równoczesnym 
przenikaniu znacznego sygnału heterodyny na wejście mieszacza. Natomiast 
samodrgające mieszacze mnożnikowe mogą mieć stosunkowo dobre własności, 
a oddziaływanie sygnału na heterodynę może być praktycznie sprowadzone 
nieomal do zera [61]. Przykłady rozwiązań takich mieszaczy przedstawia rys. 5-28. 
W układzie z rys. 5-28a generator działa w układzie Meissnera [24], natomiast 


Rys. 5-28. Przykłady samodrgających (autodynowych) mieszaczy transkonduktancyjnych [53], [61] 


w mieszaczu z rys. 5-28b pętla dodatniego sprzężenia zwrotnego generatora z tran- 
zystorem 7] zamyka się poprzez dzielnik pojemnościowy C;, C, oraz tranzystor 
T2, sprzężony emiterowo. Należy podkreślić, że przy projektowaniu takich mie- 
szaczy, a zwłaszcza przy ich uruchamianiu, trzeba dużą wagę przywiązywać do 
ustalenia optymalnej amplitudy sygnału heterodyny (rzędu 100 mV na bazie 
tranzystorów górnej pary). 


5.4.4.2. Mieszacze szerokopasmowe 


Obecność obwodów rezonansowych we wszystkich omawianych dotychczas mie- 
szaczach świadczyła o ich wąskopasmowości. Takie też mieszacze spotykamy 
najczęściej. Jednakże w pewnych przypadkach zachodzi potrzeba wykonywania 
mieszaczy szerokopasmowych. Są to układy nie zawierające z za- 
łożenia członów selektywnych i dlatego istotną rolę w ich przypadku odgrywa 
optymalizacja widma sygnału wyjściowego. 

Przykładowe realizacje mieszaczy szerokopasmowych przedstawia rys. 5-29. W przypadku mie- 
szacza z rys. 5-29a napięcie na zaciskach wyjściowych jest proporcjonalne do różnicy prądów 


ie1—42. Jeżeli założymy, że mieszacz taki odznacza się półną symetrią (zwłaszcza jednakowe są 
tranzystory TI i T2)i uwzgłędnimy, że nieliniowe przyrosty prądów i.; i ic2, wywołane przez 


sygnał heterodyny, są przeciwne pod względem znaku, a przez sygnał wejściowy -— zgodne, wó- 
wczas stwierdzimy [8], że na wyjściu symetrycznym otrzymujemy jedynie składowe o częstotli- 
wościach”: 


fa = |mfsEnafh| (5-161) 
fh = |pfsFnh| 
gdzie: M, Ha, n —liczby całkowite nieparzyste, odpowiadające istniejącym harmonicznym, 


p — liczby całkowite parzyste (jak wyżej). 
Jak widać, liczba składowych widma wyjściowego bezpośrednio zależy od zawartości harmo- 
nicznych częstotliwości sygnału /. w prądzie kolektora tranzystora 73. Można minimalizować 


Rys. 5-29. Przykłady mieszaczy szerokopasmowych [8], [44] 


zatem liczbę niepożądanych składowych zarówno poprzez staranny dobór punktu pracy tran- 
zystora 73 [24], jak również optymalizując wartość rezystancji Rz [8]. 

Podwójnie symetryczny mieszacz, pokazany na rys. 5-29b, pozwala na dalsze dwukrotne zmniej- 
szenie liczby prążków widma sygnału wyjściowego. Można bowiem pokazać”, że w takim przy- 
padku, przy założeniu idealnej symetrii układu, otrzymalibyśmy na wyjściu jedynie częstotliwości 


fa = |mfSFrafi | (5-162) 

gdzie: ną — kolejne, nieparzyste, liczby całkowite odpowiadające znaczącym harmonicz- 
nym sygnału heterodyny, 

4; — jak wyżej, dla sygnału wejściowego. 
Liczba znaczących harmonicznych heterodyny ogólnie maleje przy zmniejszaniu amplitudy 
sygnału heterodyny. Odpowiada to zmniejszaniu liczby niepożądanych składowych w widmie 
wyjściowym, ale również pogarszaniu ,„parametrów roboczych mieszacza (zwłaszcza konduk- 
tancji przemiany i w rezultacie wzmocnienia). 
Nie wdając się w bardziej szczegółową analizę własności tych dość rzadko stosowanych miesza- 
czy wspomnimy jedynie, że istnieją jeszcze inne układy tego rodzaju z tranzystorami bipolarnymi 
[8], [44], jak też iż mogą być one realizowane także przy użyciu tranzystorów unipolarnych [59]: 


D. Oznacza to wzajemne znoszenie się na symetrycznym wyjściu takiego mieszacza połowy prąż- 
ków, tzn. składowych |p1fsFP2/f»| Oraz |nfsqpf,|. Skladowe te wystąpiłyby na wyjściu syme- 
trycznym. 

2) Wynika to z przesunięcia o kąt 180? fazy pomiędzy składowymi zmiennymi (od sygnału he- 
terodyny) w prądzie kolektora tranzystorów 75 i zó [8]. 
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5.4.5. _ Mieszacze bez kanału lustrzanego 


Na zakończenie przeglądu złożonych mieszaczy przedstawimy jeszcze zasadę 
działania mieszacza bez kanału lustrzanego. W mieszaczu istnieje kanał lustrzany, 
jeżeli na jego wyjściu może powstawać sygnał o częstotliwości pośredniej nie tylko 
pod wpływem sygnału właściwego o częstotliwości — przykładowo?” 


Ja =Ju-Jo 


—() 

u 

"W. Rys. 5-30. Schemat blokowy 
mieszacza bez kanału lustrzanego [53] 


ale także pod wpływem sygnału lustrzanego o częstotliwości 
h=M+I p 


Łatwo można zauważyć, że kanał taki istnieje we wszystkich dotychczas rozważa- 
nych mieszaczach, a jedynym ograniczeniem transmisji sygnałów lustrzanych jest 
selektywność obwodów rezonansowych lub wzmacniaczy poprzedzających mie- 
szacz. Dla wyeliminowania tego kanału można zrealizować mieszacz o układzie 
blokowym przedstawionym na rys. 5-30 [53]?. 

Załóżmy, że można zrealizować dokładnie symetryczne mieszacze MI i M2 oraz 
przesuwniki fazy o kąt dokładnie +45 dla częstotliwości sygnału oraz często- 
tliwości pośredniej. Niech 


Uypę E U,cos(o;t+ 9.) + U,cos(o;t + p.) (5-163) 
©; = 0h—0p; Gy E Wp 


Pomijając jednakowe dla obu torów przesunięcia fazy wnoszone przez same mie- 
szacze MI i M2 będziemy mogli dla składowych o pulsacji pośredniej napisać 


Up1 F kmu U, COS [(0,—0s)t+ (9,+ 45) p] są 


+ ku UjCOS[(0; — 0) £— (9 +459)+ p] (5-164) 
Up2 = Kiss U, COS [(0, — w;) t+ (Ph sej 45) Sz p] p 
+ km. U cos[(wr wz) t— (9i— 459) + p.] (5-165) 


D Zakładamy tutaj, że f, = f,—f,. Analogiczne rozważanie można przeprowadzić dla innych 
przypadków, także gdy wykorzystujemy harmoniczne heterodyny. 
> Realizacje mikrofalowe mieszaczy bez kanału lustrzanego — patrz np. [48], str. 174. 


Na wyjściu przesuwników fazy włączonych za mieszaczami (w torze częstotliwości 
pośredniej) otrzymamy 


u = Kaki U, COS [(05 = ws) 1+9Q„— p.] LE 


+ kykny U;cos[(0, — 0) t— 9, +gr—907] (5-166) 
u, = kykmuU;cos[(0,— w.) t+9,—9.]+ 
+ kąknu U;cos[(0—0,) t— gy + pi +907] (5-167) 
W takiej sytuacji napięcie na wyjściu sumatora jest określone zależnością 
Uwy = Alu, Hu) = Żakykm, U,cos[(0,—0.)t+9,—g,] (5-168) 


ponieważ składowe od sygnału lustrzanego o jednakowych amplitudach i fazie 
wzajemnie różnej o 180” znoszą się?). 


5.4.6. Stabilność mieszaczy 


Jednym z trudniejszych problemów przy projektowaniu mieszaczy jest optyma- 
lizacja stanów dopasowania energetycznego na wejściu i wyjściu mieszacza. 
Ogólnie zmierzamy tutaj do tego, by przy zadanej szerokości pasma mieszacza 
otrzymać możliwie duże wzmocnienie mocy. Równocześnie jednak stany dopaso- 
wania określają poziomy impedancji na zaciskach elementu nieliniowego (diody, 


Rys. 5-31. Deformacja charakterystyk mieszacza wskutek 
przemiany zwrotnej 


tranzystora), a tym samym określają poziom tzw. przemiany zwrotnej. 
Polega ona na tym, że każdy rzeczywisty element nieliniowy stwarza możliwość 
zwrotnego przepływu sygnału o częstotliwości pośredniej na wejściu mieszacza 
(np. poprzez pojemność złączową diody lub pojemność Cr, w tranzystorze), 
w wyniku czego powstaje wtórny proces mieszania w nieliniowym obwodzie 
wejściowym, prowadzący do zmiany sygnału. Jeżeli, przykładowo, f, = f,—/;. 
to sygnał zwrotny o tej częstotliwości zostaje poddany mieszaniu z częstotliwością 
heterodyny, dając składową o częstotliwości 


s=hH=>h-=M-F)=H (5-169) 


" Wynika to z tożsamości trygonometrycznej A cos(«+90)+ 4 cos (x1—90) = 0. 
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Rezultatem są zmiany zarówno impedancji wejściowej mieszacza, jak też defor- 
macja charakterystyk częstotliwościowych — zazwyczaj o charakterze pokaza- 
nym na rys. 5-31 [62]*). 

Przy względnie małych wartościach częstotliwości pośredniej lub coraz powszech- 
niej stosowanych mieszaczach złożonych (np. mnożnikowych) zwrotne przenikanie 
sygnału może być na ogół pominięte i mieszacz może pracować w stanie bliskim 
obustronnemu dopasowaniu energetycznemu. W ogólnym jednak przypadku stan 
energetycznego dopasowania mieszacza musi być taki, aby można było zapewnić 
jego stabilność”. 


noś Ó, OWE - 
Uwe s 7Ywe s *10weS Uaęp 7 wy p *ióws p 


Rys. 5-32. Schemat 
blokowy mieszacza 
wąskopasmowego 


Pojęciem stabilnego mieszacza będziemy tutaj określać taki mieszacz, w którym 
zmniejszeniu amplitudy sygnału wejściowego do zera przy ustalonym nominal- 
nym sygnale heterodyny towarzyszy zmniejszenie sygnału wyjściowego mieszacza 
do poziomu jego szumów własnych. Formalne określenie warunków stabilności 
mieszacza — nawet w przypadku przyjęcia modelu parametrycznego [47], [63] — 
jest zadaniem bardzo trudnym. Stąd w technice układów elektronicznych ograni- 
czamy się do kryteriów uproszczonych, opartych na wprowadzonych poprzednio 
macierzowych opisach mieszaczy. 


W szczególności, analizując tzw. wąskopasmowy mieszacz małych sygnałów 
(obwody selektywne stanowiące idealne zwarcie dla częstotliwości lustrzanej) 
można go opisać czterema wyrazami jego macierzy admitancyjnej [y,]. Po dołącze- 
niu obwodów i obciążeń powstaje sytuacja zilustrowana rys. 5-32, gdzie miesza- 
czowi M4 można dałej przyporządkować zastępczy, macierzowy, schemat w postaci 
układu liniowego o stałych parametrach. Stosując dla takiego układu znane 
impedancyjne kryteria stabilności [8], [64] stwierdzimy, że 
jeżeli sam mieszacz M jest stabilny przy zwarciu zacisków 5, s oraz p, p, wówczas 
przy obciążeniach roboczych pozostanie stabilny, jeżeli dła wszelkich wartości 


1) Warto zauważyć, że w odróżnieniu od wzmacniaczy selektywnych w mieszaczach nie wystę- 
pują znaczniejsze efekty Millera. Wynika to z tego, że rezonansowy obwód wyjściowy miesza- 
cza — wskutek dużego rozstrojenia względnego — zapewnia stan bliski zwarcia dla częstotli- 
wości sygnału. Przypomnijmy, że efekty Millera we wzmacniaczach selektywnych często po- 
wodują istotne deformacje charakterystyk częstotliwościowych [24]. 

2 Mieszacz jest złożonym układem nieliniowym i pojęcie jego stabilności staje się niejednoznacz- 
ne. W układach nieliniowych mówimy o różnych rodzajach stabilności (np. lokalnej, globalnej, 
orbitalnej) wiążąc je z rodzajami sygnłaów oraz możliwych zaburzeń [5]. 


/," będą spełnione równocześnie warunki 
Re(Ywes + Y,) > 0 


5-170 
Re(7227 + T>) > 0 | | 
lub 
Bedi" (5-171) 
Re(7;17+ T,) > 0 
Tutaj 
= _ J12pV21ip 5-172 
Jwes F V1tp Jap EF ( ) 
= _. JizpJ/2tp 5-173 
Vwyp V22p Vip Fy* ( ) 


Projektowanie struktury i parametrów obwodów rezonansowych 0/ oraz 02 
przebiega zgodnie z ogólnymi zasadami podanymi np. w [24]. Podkreślmy, że 
od zaprojektowania tych obwodów zależą parametry robocze mieszacza odnie- 
sione do zacisków We i Wy, jego pasmo, itp. Szczegółowe przykłady takich obli- 
czeń można znaleźć np. w [8], [54]. 
Nierówności (5-170) i (5-171) są warunkami stabilności tylko wówczas, kiedy 
sygnał o częstotliwości pośredniej powstaje w jednym procesie (np. mieszanie 
J, 1/; według zależności f, = f,—/,). Przy spotykanych na ogół dużych sygnałach 
heterodyny i równocześnie stosunkowo dużych amplitudach sygnałów podany 
opis macierzowy mieszacza przestaje być prawdziwy. Fizycznie wynika to z tego, 
że mogą wystąpić wówczas dodatkowe procesy tworzenia sygnału o częstotliwości 
J,. polegające na mieszaniu występujących harmonicznych heterodyny i syg- 
nału. 
Przykładowo, niech f, = 2 MHz, f, = 1,5 MHz, f, = f,—/f, = 0,5 MHz. Jeżeli 
w takim mieszaczu wystąpi równocześnie trzecia harmoniczna sygnału oraz 
druga harmoniczna heterodyny, wówczas w procesie mieszania powstaje często- 
tliwość 

fx = 3f,—2f, = 4,5—4,0 = 0,5 MHz 
a zatem dokładnie równa częstotliwości pośredniej. 
Proces ten nie jest opisany macierzą [y,] mieszacza, natomiast może istotnie naru- 
szyć stan energetyczny, a tym samym jego warunki stabilności. Prawdopodobień- 
stwo takich złożonych przemian częstotliwości staje się znaczniejsze jednak do- 
piero przy stosunkowo dużych amplitudach sygnału. Zwróćmy uwagę, że w tej za- 
leżności stabilności od amplitudy sygnału przejawia się podstawowa cecha mie- 
szacza, którą jest jego nieliniowość. 
Podkreślmy na koniec, że całkowicie inaczej wyglądają warunki stabilności mie- 
szaczy szerokopasmowych”. Problemu tego — z powodu jego złożoności oraz 
rzadkiego stosowania takich mieszaczy — nie będziemy tutaj dokładniej omawiać. 


V Praktycznie podane tu nierówności muszą zachodzić w przedziale kilkakrotnie szerszym od 
pasma mieszacza. 

+ W ogólnym przypadku, wobec występowania harmonicznych hcierodyny, może występować 
wiele torów pasożytniczych, rzutujących na warunki stabilności. 
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5.4.7. Szumy własne mieszaczy 


5.4.7.1. Szumy w mieszaczach diodowych 


Amplitudy sygnałów doprowadzanych do zasisków wejściowych mieszaczy są 
często tak niewielkie (rzędu uV), że zasadniczym problemem staje się utrzymanie 
odpowiedniego stosunku sygnału do szumu na wyjściu mieszacza. 

Nieliniowy charakter mieszacza powoduje, że w ogólnym przypadku moc szumów 
mieszacza na wyjściu zależy od amplitudy sygnału”). Zależność ta zanika jednak 
w przypadku bardzo małych sygnałów i tylko takim przypadkiem będziemy dalej 
się zajmować. 

Za podstawowy parametr szumowy mieszacza uważa się jego współczynnik 
szumów. Jest to liczba pokazująca, ile razy moc szumów w obciążeniu mieszacza 
jest większa od składnika tej mocy wynikającego z szumów cieplnych (7 = 7, = 
= 2907C) impedancji źródła sygnału. Analityczne wyznaczenie współczynnika 
szumu rzeczywistego mieszacza jest praktycznie niemożliwe. Ażeby uświadomić 
sobie złożony charakter bilansu szumów w mieszaczu zwróćmy uwagę na rys. 
5-33. 

Mamy tutaj dwa niezależne źródła szumu cieplnego w obwodzie sygnałowym: 
iszg OrAZ i;,o © wydajnościach zależnych od parametrów Źródła i obwodu 07. 
Źródła te powodują powstanie pewnego składowego napięcia szumów na zacis- 


kę (4, te) 
ZAN 


Rys. 5-33. Mieszacz jako 
złożona sieć z wieloma 
źródłami szumu 


kach /, I o stosunkowo szerokim widmie, zależnym bezpośrednio od postaci 
i własności elementów obwodu sygnałowego 0/. Sygnałowi heterodyny także 
towarzyszy szum opisany na rys. 5-33 źródłem szumu i,;„, a fizycznie odpo- 
wiadający fluktuacjom amplitudy i fazy, występującym w każdym rzeczywistym 
generatorze [24]. Szumy heterodyny również mają określone widmo, na ogół 
zanikające co najmniej hiperbolicznie w otoczeniu częstotliwości /,. Wreszcie 
sam mieszacz — rozumiany tutaj jako zespół diod lub tranzystorów czy lamp — 
jest także bogatym źródłem szumów zarówno cieplnych, jak też śrutowych czy 
strukturalnych [24]. 


U Wynika to z tego, że przy większych sygnałach w mieszaczu powstają harmoniczne sygnału 
wchodzące w złożone procesy mieszania ze składowymi widma szumu wejściowego i własnego 
mieszacza. 


5/351 


Jeżeli mieszacz nie jest modulowany napięciem heterodyny, to jego szumy można 
opisać np. dwoma źródłami szumu i;;, i i;;ą, dołączonymi jak na rys. 5-23, przy 
czym funkcje korelacyjne k; „(ty , tą) tych procesów są praktycznie zależne tylko 
od T=f,—t, [najczęściej w postaci k(ty, t) = aó(z) gdzie Ó(7) — funkcja 
Diraca]. Natomiast korelacja wzajemna pomiędzy procesami i,,, i i,,, jest zależna 
od rodzaju mieszacza i zazwyczaj albo pomijalna, albo zbliżona do pełnej?. 


my 
Poz Mi_p 
6 A 


SM weż RA ZIRZEZ | 


Rys. 5-34. Ilustracje dotyczące korelacji składowych widma w prostym mieszaczu diodowym 


Jednakże kiedy mieszacz jest modulowany przez heterodynę, wówczas w każdym 
przypadku powstaje znaczne powiązanie wszelkich składowych szumów miesza- 
cza, a współczynnik korelacji staje się zależny od amplitudy napięcia heterodyny. 
Rozważmy ten problem na przykładzie prostego mieszacza pokazanego na rys. 
5-34 [65]. Jeżeli heterodyna jest wyłączona, wówczas przez diodę płynie prąd 
stały Ip i szumy Śrutowe powstające dzięki niej mogą być opisane źródłem szumu 
o wydajności średniokwadratowej 


iżp  2ql„Af (5-174) 


Widmo prądu szumowego F;,, jest praktycznie równomierne, a widmo napięcia 
szumu F,,, na zaciskach diody odpowiednio ukształtowane przez selektywne 
obwody rezonansowe. Ilustracją tych widm jest rys. 5-34b. 

Składowe prądu szumu w wąskich pasmach A/ są sygnałami quasi-harmonicz- 
nymi i mogą być opisane zależnością 


iszaa(©:) = I;zgCOs(0;t + Qz) (5-175) 
gdzie 7,,:, o; — wolnozmienne wartości przypadkowe. 
v Korelacja wzajemna jest bliska pełnej wówczas, kiedy przez obwody wejściowy i wyjściowy 


przepływają prawie identyczne strumienie nośników ładunku (mieszacze diodowe, tranzystoro- 
wy w układzie WB itp.). 
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Dyspersja (średnia kwadratów) takiej wąskopasmowej próbki szumu wynosi 


izna(©;) zu [IszęCOS(0;t + pz)]? 7" 


| | 
aj IŻ[I +cos2(0;t+ 9;)] = ży le = = Iż(0;) (5-176) 
gdzie 7,,(w;) — wartość skuteczna prądu szumu w wąskim pasmie Aw w otoczeniu 


pulsacji o;. 

Gdy prąd diody jest stały, wówczas 7.,(w;) = 7,,(0y %4 w;) = const. Przy dużych 
dobrociach obwodów możemy zatem oddziaływanie szumów nie modulowanej 
diody (U, = 0) na obwody rezonansowe opisać źródłami 


Iszi = I;z1gCOS(©;! + 94g) (5-177) 
lyz2 = I;z2COS(0ZI + P2ę) (5-178) 
gdzie: | 2 z IŻ = JŻ = const, a wolnozmienne: /,,,g, Iszą8 Pies Pzę SĄ WiEl- 
kościami praktycznie niezależnymi. 
Włączenie sygnału heterodyny (U, 4 0) spowoduje modulację konduktancji 


diody ga, okresowe zmiany jej prądu i w konsekwencji zmodulowanie szumów. 
Powstanie zatem sytuacja zilustrowana rys. 5-34, a więc?” 


[e 03 
io(t) = Ipo+ Q. Ip,cosnoyt (5-179) 
=] 
di, | z 
ga(t = 3% = go + 2 gacosnoyi (5-180) 
n= 
gdzie : 
Ty 


a: a(t)dt 


0 


gn = —— | ga(t)cosno,tdt 
Th ź 


T 


l . 
Ipo = 7] ip(t)dt 
0 
Tą 


Ip = a | ip(t)cosnoytdt 
Th z 


W tych warunkach zamiast (5-174) otrzymamy niestacjonarne źródło szumu, tzn. 


00 
isza(t) = 2qip(t)Af = EDR (5-174') 
n=l 
so. Up 
Qi, 1 = ] 
U Jeżeli założyć ip £ /,€7?T» wówczas ga = Kam = — .|,e7T = Jolu) 
dup Pr er 
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Zestawiając (5-179) oraz (5-174') stwierdzimy, że 

Yo = Żqlpo 

Yn = 2Żqlpi 


Teraz zamiast (5-175) mamy 


[+ o) 
iszao(011) = 1.1 + Q, meosnayt) cos(of + gz) = 


n=l 


I;zgCOs(wt+ gz) + ha) | m,cos[(o +noy)t+ gz] (5-181) 
A=l 

Można powiedzieć, że widmo zmodulowanej dowolnie wybranej składowej szumu 
zawiera prążek o pulsacji w oraz amplitudzie 7,,. i dwa prążkowe widma boczne 
z odległościami składowych o cy. 

Odwrotnie, gdy będziemy badać składowe widma o pulsacjach w; oraz wą, rÓż- 
niących się o wartość w, (rys. 5-34d), wówczas dla każdej z nich będzie istniał 
nieskończony zbiór „pulsacji nośnych” w4, wp, ..., dla których te pulsacje w; „wą 
pokryją się z pulsacjami ich prążków bocznych. 

Ponieważ te wszystkie fale nośne są modulowane tym samym sygnałem heterody- 
ny, to zachodzi między nimi pełna korelacja. Dla amplitud wypadkowych prążków 
o pulsacjach w; oraz w; możemy zatem napisać 


+0 
l 
I;.g(0,) = Iszgo(01)-+ 37 3 Mylszgo(0, + ko) 


k=—©0 


00 -H 
1 
Irzc(02) = Iszgo(03)4 3 ©, M-slegofot(k-Doq] | (5-182) 


ks:—0 


Pomiędzy amplitudami pierwotnego szumu przy różnych częstotliwościach nie 
ma korelacji, tzn. 

IŻo dla n=k 
0 dlan;źk 


lzzgo(01 ENOp) Zszę(04 +koy) = (5-183) 


dyspersja Zż;(w,) jest równa dyspersji IŻ(0z) i wynosi [65] 

IŻs(0;) = Iżgol2+mż+mż+ ...] = IŻy(0) (5-184) 
natomiast wartość „,średnia”” (oczekiwana) iloczynu 

Iszg(0;) Iszz(02) = IŻzo(2m, +m;m, + mam + ...) (5-185) 


W ten sposób stwierdzamy, że pomiędzy przypadkowymi amplitudami próbek 
szumu w otoczeniu dowolnych pulsacji w; i wą różniących się o pulsację w, zacho- 
dzi korelacja z współczynnikiem korelacji o 


Iyzg(04) Iszę(02) = 2m, +M1M2 -F M2M3 Boa 


poda RF > (5-186) 
Y iżslo.)- Y Tżęlwz) GO GARE 
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Z wyrażenia (5-184) wynika ponadto, że gdy szum bez modulacji heterodyną był 

biały [Iżgo % /(w)], to pozostaje szumem białym także przy działającej hetero- 

dynie. 

Zestawiając (5-174), (5-180) oraz (5-186) można dalej pokazać [65], że zachodzą 

związki: 

a) współczynnik korelacji między amplitudami wąskopasmowych próbek od- 
ległych o ay 


1 
dy EE (5-187) 


b) współczynnik korelacji między amplitudami wąskopasmowych próbek od- 
ległych o łw; 


RSA Z 
a = Gy, (5-188) 

gdzie yo, 1 , yi — jak w zależności (5-174'). 
Po omówieniu tych korelacji powróćmy do schematu blokowego mieszacza poka- 
zanego na rys. 5-33. W układzie takim dla każdej składowej wąskopasmowej 
próbki szumów mieszacza występują składowe w szumach cieplnych lub szumach 
heterodyny, z którymi w procesie mieszania jest tworzony sygnał o częstotliwości 
bliskiej f,, tzn. przenoszony przez selektywny obwód wyjściowy 02. Korelacja 
tych próbek pociąga za sobą częściową korelację tych składowych szumów wyjścio- 
wych, a ich liczba jest nieograniczona przy amplitudach zależnych od własności 
selektywnych wszystkich obwodów mieszacza. Bilans mocy szumów na wyjściu 
staje się praktycznie niemożliwy do przeprowadzenia, a gdyby nawet zapisać go 
formalnie”, to jego wartość użytkowa byłaby znikoma. Dlatego w technice mie- 
szączy korzystamy z wzorów przybliżonych wyprowadzonych przy założeniach: 

a) szumy heterodyny — pomijalne, 

b) obwody 07 i 02 wąskopasmowe; w szczególności zakładamy, że składowe 
szumu o częstotliwości lustrzanej są pomijalne, 

c) w tworzeniu składowych szumu wyjściowego uczestniczą jedynie skorelowane 
poprzez heterodynę składowe szumu mieszacza o częstotliwości bliskiej w, w ob- 
wodzie wyjściowym oraz o częstotliwości bliskiej w, w obwodzie wejściowym, 

d) mieszanie z udziałem harmonicznych heterodyny nie daje istotnego przyrostu 
mocy szumów na wyjściu. 

Ponadto dla uproszczenia postaci wzorów opisujących współczynnik szumu? 

zakłada się, że źródłem sygnału dla mieszacza jest cały układ położony po lewej 


V Elementy takiego opisu — patrz np. [48]. 

2 W technice mieszaczy częstotliwości spotyka się wiele różnych definicji współczynnika szumu 
(patrz np. [8], str. 58). W przyjętej tutaj definicji utożsamienie zacisków /, / z wejściem miesza- 
cza eksponuje szumy samego elementu nieliniowego. Trzeba także podkreślić, że również mie- 
rzenie współczynnika szumu przy użyciu generatora sinusoidy (jako źródła znanej mocy wejścio- 
wej) daje inne wyniki od otrzymanych przy zastosowaniu wzorcowego generatora szumu. Róż- 
nica ta wynika z zupełnie odmiennej transformacji składowych widma szumów własnych mie- 
szącza w każdym z tych przypadków (poprzez znacznie większą liczbę elementarnych procesów 
mieszania w przypadku drugim). Za właściwy wynik uznaje się na ogół wynik otrzymany przy 
użyciu wzorcowego generatora szumu (dokładniej — patrz np. [66]). 


stronie zacisków /, I na rys. 5-33, mający admitancję wyjściową y; oraz przenie- 
sioną na wyjście wydajność szumów cieplnych 


iż = 4kTRe(y,)Af = 4kTg,Af (5-189) 


Do szumów tak rozumianego źródła sygnału odnosi się moc całkowitą szumów”, 
W tych warunkach dla rozważanego mieszacza diodowego otrzymuje się 


q Ipo(1 + |A|?) — 7p, Reń 


Fa, % L+zĘT a 
2y_ 
x 1420 Ipo(1 +|[4]?)— /p+ Re4 (5-190) 
Ś1 
gdzie: 
Ą= J1 FV11p 
V21p 


ip(t) = Ipo+1p, COSOyf+ ... 
Ję — sumaryczna admitancja widziana w lewo od zacisków /, / mie- 
szącza. 

Przy częstotliwościach nie przekraczających 1 MHz i dobrociach obwodów 
rzędu kilkadziesiąt wzór ten daje wyniki nie odbiegające od doświadczalnych 
więcej aniżeli o 10--50%, [8]. 
Dla większych częstotliwości nawet tak ograniczające założenia nie pozwalają 
podać zależności teoretycznych, szczególnie dlatego, że znaczną rolę zaczyna 
odgrywać wówczas, pomijalna dotychczas, nieliniowa pojemność diody?). 
Występujące we wzorze (5-190) wartości Ipg, Ip; , V11p OTAZ V24, zależą od ampli- 
tudy sygnału heterodyny. Ponadto parametry macierzowe mieszacza y,,, zależą 
od szeregowej rezystancji diody ra (patrz p. 5.4.2), uwzględnianej poprzez wpro- 
wadzenie parametru o = yl;ra (tutaj i; = I,[e”*a "2 —1)). 
Jeżeli założymy, że pojemność diody nie odgrywa znacznej roli, wówczas para- 
metry macierzowe mieszacza są rzeczywiste, tzn. y;;, % g;jp 1 Stosunkowo prosto 
powiązane z amplitudą heterodyny [patrz równania (5-62) -= (5-64) oraz [8]]. 
Pozwala to obliczyć wartości współczynnika szumu F z zależności (5-190) dla 
różnych wartości U,. Wyniki takich obliczeń są pokazane na rys. 5-35. Z tego 
rysunku wynika, że właściwe ustalenie amplitudy heterodyny prowadzi do wy- 
raźnego zmniejszenia poziomu szumów mieszacza”. Orientacyjnie można przyj- 
mować, że dla mieszacza diodowego (m.cz.) optymalna ze względu na szumy 
amplituda heterodyny powinna zawierać się w przedziale 


U, = (10-15) pr (5-191) 


1 Definicje współczynnika szumu — patrz np. [24]. 

2) Uwaga ta dotyczy diod konwencjonalnych (nie mikrofalowych), w których np. już powyżej 
500 kHz wzrostowi składowej stałej prądu Ipo towarzyszy często (wbrew zależności na wewnętrz- 
ne szumy śrutowe iż = 2q1po Af) zmniejszanie średniej kwadratów prądu szumu na zaciskach 
zewnętrznych diody (patrz np. [8], str. 205—208). 

3 Zwróćmy tutaj uwagę na występowanie dużych wartości współczynnika szumu (F > 10) przy 
stosunkowo nieznacznym odchyleniu od warunków optymalnych. Z tej własności mieszaczy 
Z między innymi ogromna rozbieżność współczynników szumu otrzymywanych doświad- 
czalnie. 
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Widać również, że gdy konduktancja g, obwodu wejściowego widziana z zacisków 
1, I mieszacza (rys. 5-34) jest różna od optymalnej, wówczas znacznie wzrasta 
wrażliwość współczynnika szumu F na zmiany amplitudy heterodyny, natomiast 
minimalna jego wartość ulega stosunkowo niewielkim zmianom. Z drugiej strony 
[65] można pokazać, że dla każdej wartości U, istnieje optymalna szumowo 


0 10 20 30 40 


Rys. 5-35. Zależność współczynnika szumu F mieszacza diodowego od amplitudy heterodyny [8]. 
1 
Linie ciągłe g1 = giop:, linie przerywane g; = srsj 
; 
konduktancja, która maleje w miarę wzrostu amplitudy heterodyny (tzn. wzrostu 
współczynnika modulacji prądu diody przez sygnał heterodyny.) Prowadzi to 
do zależności ziłustrowanych jakościowo na rys. 5-35b. Analiza zależności (5-190) 
pozwala ponadto stwierdzić, że z punktu widzenia szumów korzystne w miesza- 
czach są takie diody, które umożliwiają uzyskiwanie dużych „głębokości modu- 
Ip 1) 


lacji”, tzn. stosunków -;-— 
Ipo 


Istotnym czynnikiem wpływającym na wartość współczynnika szumu jest również 
zawartość harmonicznych w sygnale heterodyny. Można np. pokazać [8], że 
zastąpienie sinusoidalnego sygnału sygnałem w postaci fali prostokątnej (obcięta 
dwustronnie sinusoida) powoduje 2-3-krotny wzrost wartości współczynnika 
szumu. 

W pewnych przypadkach temperatura źródła 7, jest różna od temperatury miesza- 
cza Ty (obniżanej np. dla zmniejszenia szumów cieplnych). Wówczas zachodzi 


u Korzystne są z tego punktu widzenia wsteczne diody tunelowe oraz diody Schottky'ego — 
patrz np. [65], str. 185. 


konieczność rozróżnienia szumów cieplnych konduktancji źródła sygnału G, i szu- 
mów cieplnych konduktancji dynamicznej Gy obwodu wejściowego 0/7. Pierwsza 
transformuje się na zaciski 7, 7 jako wartość G,, wnosząc „„szumy odniesienia” 


iż, © 4kTyG,Af (5-192) 
drugiej odpowiadają szumy” 
iż £ 4kTyGoAf (5-193) 


Odnosząc szumy całkowite na wyjściu mieszacza do szumów pochodzących jedy- 
nie od źródła iś,, otrzymujemy 


Ty Go q Ipo(1 +14?) — 7, Re4 


TG, * %T, G, A. 


Pewnego komentarza wymaga jeszcze wpływ innych parametrów mieszacza 
diodowego na wypadkowy współczynnik szumów całego toru transmisyjnego. 
Na ogół za mieszaczem występuje wzmacniacz częstotliwości pośredniej z określo- 
nym współczynnikiem szumu Fy,. W takich warunkach wypadkowy współczynnik 
szumu [24] ma wartość 


Fras 
Kmpd 


Fy = Fy + (5-195) 

Dysponowane wzmocnienie mocy mieszacza diodowego? jest mniejsze od jed- 

ności, na ogół rzędu 0,15--0,40, i poprzez impedancję wyjściową uzależnione 
ś1 


od stosunku —— = Ga + Go Można jednak pokazać, że (patrz np. [65], str. 185) 
Ś11p Ś11p 


optymalne stany dopasowania ze względu na współczynnik szumów Fy i wzmoc- 
nienie mocy kmpa praktycznie pokrywają się, przy czym 


kde mi 
(Ga Go)opr % 8117 |]/ 1—-G- (5-196) 
m, — współczynnik głębokości modulacji prądu diody, 
= Ip: 
WSE TAg, 


5.4.7.2. Szumy w mieszaczach z tranzystorem bipolarnym 


Przejdziemy teraz do omówienia szumów własnych mieszacza z tranzystorem 
bipolarnym. Prostemu mieszaczowi tego rodzaju, pokazanemu poprzednio na 
rys. 5-21, możemy przyporządkować schemat ze źródłami szumowymi z rys. 5-36. 
Jeżeli sygnał heterodyny jest odłączony (U, = 0), wówczas tranzystor pracuje 


D Przy założeniu, że Gy jest konduktancją dynamiczną obwodu „,widzianą” z zacisków /, Z. 
2 Mówimy tutaj o mieszaczach bez diod tunelowych i wykorzystujących przemianę parametrycz- 
ną na pojemności złączowej. Dysponowane wzmocnienie mocy jest określone przez stosunek 
dysponowanej mocy o częstotliwości pośredniej do mocy dysponowanej źródła sygnału. 
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ze stałymi wartościami prądów i jak pokazaliśmy [24], wydajności źródeł szumu 
można opisać zależnościami 


uż = 4kT ry Af 
ię, m 2q(1— ao) Is Af (5-197) 
iż, m ŻqwolzAf 


Pomijamy tutaj źródło szumu iż m 2qlcgo Af ze względu na znikomo małe war- 
tości prądu ego spotykane w normalnych warunkach. W takim stanie układu 


Rys. 5-36. Szumowy schemat 
zastępczy prostego mieszacza 
tranzystorowego 


źródła te są wzajemnie niezależne (nieskorelowane) i pozwalają łatwo wyznaczyć 
współczynnik szumu F. Jeżeli jednak w układzie mieszacza działa normalny sygnał 
heterodyny u„(t), wówczas następuje modulacja wszystkich prądów i wydajności 
źródeł szumu podane na rys. 5-36 podlegają okresowej modulacji (z okresem 7), 
tzn. 


ig.(t) m 2ą[l — ao(O]iz(1) AF 
ię.(t) % 2q0o(t)iz(1) Af (5-198) 


W rezultacie powstaje i w tym przypadku skorelowanie składowych widma tych 
szumów poprzez mechanizm wspólnej modulacji amplitudy, omówiony poprzed- 
nio na przykładzie szumów diody. Powstają więc liczne elementarne procesy 
mieszania składowych szumów cieplnych źródła sygnału, rezystancji emiterowej 
Ry Oraz szumów tranzystora, tworzące składowe widma szumu wyjściowego 
mieszacza (tzn. objęte pasmem obwodu wyjściowego pośredniej częstotliwości), 
przy czym skorelowanie składowych szumu tranzystora pociąga za sobą skorelo- 
wanie także licznych składowych szumu wyjściowego. Dokładny bilans wszystkich 
składowych szumu staje się w tych warunkach praktycznie niewykonalny. Jeżeli 
jednak przyjmiemy analogicznie jak poprzednio zbiór założeń upraszczających 
i uwzględnimy najważniejsze z tych składowych procesów mieszania szumów [8], 
wówczas po wykonaniu uciążliwych rachunków otrzymamy przybliżoną zależność 
na współczynnik szumów mieszacza o postaci 


Fa, Z +2 B(U)ty(l — 00) Zzo]? + 
_4_IEO pa m » 
+4 + (-20] (5-199) 


Założono tutaj, że przy modulacji sygnałem heterodyny prąd kolektora tran- 
zystora jest opisany zależnością 


i.(t) = «olzol1 +/(0xt)]+ Zego (5-200) 
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A> 

06 
Rys. 5-37. Zależność 04 
współczynników 
rozwinięcia A(£) od 02 
amplitudy heterodyny [8] ru. m" 

0 p + $ 


1 2 4 68160 20 40 


i wprowadzono pomocniczą funkcję tej modulacji 


1 +/(wyt) 
1+erll +/(oxt)] 


or = ylRztPy(1 — 00)] Je 


1 1 
= 20-40|-—] z — 
ń r] PT 


le = iejg,-o 


A) = (5-201) 


Funkcję tę można rozwinąć na szereg Fouriera o postaci 
A(t) = 49+24, cos(0yf +9) +242C0S2(0,f+ 9) + ... (5-202) 
i przy wykładniczej funkcji opisującej charakterystykę tranzystora”? wyznaczyć 


D ję = I,[e” W Fie) —1], gdzie R= Rztry,(l—av). Tutaj U,,» — amplituda składowej na- 
pięcia 4, o częstotliwości f,. 
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wartości Ag, 41, A>, ... w zależności od amplitudy heterodyny U,,,. Otrzy- 
mujemy wtedy relacje pokazane na rys. 5-37. Występująca we wzorze (5-199) na 
współczynnik szumu funkcja $(U,) jest dana zależnością 


G(U,) = (Ao—444,)7 + (A; — 4442)? + 


+ (A; — Ay Av)? + (4 — 444,)2 + ... (5-203) 
Tutaj 
81 +81tp ag 
NE REC EBS 5-204 
: £21p 1-00 ( ) 


natomiast we wzorze (5-199) 


1 = $iF8ue (5-205) 
£21p 

Można zauważyć, że otrzymywane zależności na współczynnik szumu mieszacza 
tranzystorowego nie należą do szczególnie prostych i przejrzystych — nawet jeśli 
pominiemy dalsze (szybko malejące) wyrazy w wyrażeniu (5-203). Wzory te 
pozwalają jednak na numeryczną analizę np. wpływu amplitudy heterodyny 
U,%, Czy konduktancji g, widzianej z zacisków wejściowych /, 1 mieszacza. 
Przykładowe wyniki takiej analizy (dla tranzystora o danych 7pę = 1 MA, ry, = 
= 5042, «9 = 0,97) pokazano na rys. 5-38 [8]. Widać z tego rysunku, że w otocze- 
niu optymalnych wartości gygpt OrAZ Uskośe wrażliwość współczynnika szumu 


Rys. 5-38. Przykładowe zależności współczynnika szumu 
y. 7 mieszacza od amplitudy heterodyny U, oraz 
h6 konduktancji g; [8] 


4 6 8 10 


mieszacza na zmiany tych wartości jest stosunkowo niewielka. Warto też zwrócić 
uwagę na to, że przy typowych tranzystorach małej mocy stosowanych w miesza- 
czach optymalna szumowo konduktancja widziana z zacisków 7, I jest zwykle 
zawarta (dla go % I mA) w granicach g;,p: = 1-3 mS. Gdybyśmy dla tego 
samego tranzystora (przy Igo = 1 MA, g, = 3 mS) obliczyli współczynnik szumu 
w układzie wzmacniacza, to otrzymalibyśmy wartość ok. 1,8 raza mniejszą aniżeli 
w przypadku mieszacza. Jest to liczba uważana za typową, przy czym przepro- 
wadzone analizy [44] pokazują, że kiedy gr < 0,5 [patrz wzór (5-201)], wówczas 
minimalny współczynnik szumów mieszacza Fy min jest powiązany z minimalnym 


51361 


współczynnikiem szumu wzmacniacza Fypmia (Z takim samym tranzystorem 
i przy tej samej wartości składowej stałej prądu emitera) orientacyjną zależnością 


Fy min z (1,3 1,8) Fyy min (5-206) 


Jeżeli w prostym mieszaczu tranzystorowym (rys. 5-21) rezystancja R; jest znaczna 
(Rz > 150), wówczas oddziałuje ona istotnie nie tylko na parametry macierzowe 
mieszacza i amplitudę pasożytniczych składowych w widmie sygnału wyjściowego, 
ale także na współczynnik szumu. Okazuje się [8], że jeżeli sygnał heterodyny na 
zaciskach h, h jest sinusoidalny, a amplituda U, spełnia warunek yU, > 5, wówczas 
optymalna szumowo wartość konduktancji g,,p: Wynosi 


|| 
S1opt = WM = (5-207) 


1-20 


a minimalną wartość współczynnika szumu można szacować z zależności 


I — 
ń |2Ras, ż dz | (5-208) 


Wyniki doświadczalne potwierdzają wynikający stąd wniosek o niekorzystnym 
wpływie tej rezystancji na współczynnik szumów mieszacza. Przykładowe do- 
świadczalne zależności [8] przedstawiono na rys. 5-39. Jeżeli częstotliwość sygnału 


ka 


>  |f$=2,4MHZ 
/  |6512MHz 


„// | R=JOOKKŁ 
/ 6,150 kl 


Rys. 5-39. IDoświadczalne wyniki pokazujące 2 
zależność współczynnika szumu mieszacza F' od 
rezystancji Rz [8]; Usa = 150 mV = const 

Linie ciągłe: Jgg = 1 mA, linie przerywane: /Eg = 5 mA 0 50 100 150 2002 


wejściowego wzrasta, wówczas w modelu „tranzystora wewnętrznego” na ogól- 
nym schemacie szumowym mieszacza z rys. 5-36 coraz znaczniejszą rolę zaczynają 
odgrywać pojemności. W szczególności mamy tu do czynienia z równoczesną 
okresową zmianą prądu emitera ię(w,f), prowadzącą do niestacjonarności pierwot- 
nych źródeł szumu i,,(£) oraz i,,(£) i okresową zmiennością konduktancji 


dig = u 
Se (1) = a” > $„Cosno,t (5-209) 


R=( 
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i pojemności 
Ce(1) = Cye(t)+Cre(t) = )_ J,cosnot (5-210) 
n=0 


Ponieważ składowe widma w niestacjonarnym szumie własnym tranzystora są sko- 
relowane poprzez proces równoczesnej modulacji heterodyną, to wzbogacenie 


h=h-t= 466 kHz 


/5= 4,4 MHZ 


150 kHz 


600 kHz 
Rys. 5.40. Przykładowe charakterystyki szumowe 

7 p mieszacza z rys. 5-21a [8] 

00 200 30 mi Tranzystor II403(7Jge = 1 mA, Ucz = 5 V) 


mechanizmu transmisji przez tranzystor zmiennymi okresowo pojemnościami 
niebywale komplikuje bilansowanie składowych szumu na wyjściu mieszacza. 
Próbę takiego bilansu, a zwłaszcza metodę postępowania, przedstawiono w pracy 
[8], str. 154—158. Nie prowadzi ona jednak do odpowiednika zależności (5-199), 
a jedynie stanowi przekonujący dowód twierdzenia, że opisanie współczynnika 
szumu mieszacza tranzystorowego w szerokim zakresie częstotliwości jest nie- 
możliwe. Spotykane w literaturze wzory [np. [66], str. 193] są wyprowadzane przy 
pominięciu modulacji ręe(t) oraz Cę(t) — a więc pominięciu procesów mieszania 
w obwodzie wejściowym tranzystora —i nawet wówczas mają bardzo złożoną 
postać. We wzorach tych ujawniana jest jednak intuicyjnie oczywista zależność 
współczynnika szumu od susceptancji widzianej z zacisków /, 7 mieszacza 1 możli- 
wość dobrania takiej pary wartości b, = Im y; ig, = Re yy, przy której F = 
= Fmin. Wyznaczenie wartości b; p: i giopr MOŻE być przeprowadzone doświad- 
czalnie: najpierw wyznacza się b; „p: przy ustalonej wartości g;, (możliwie małej), 
potem dla b; = b;,„, ustalanie gą = gyop:. W takiej sytuacji istotną wartość dla 
konstruktora mieszaczy mają wyniki prac doświadczalnych pokazujące ogólny 


charakter zależności i podstawowe możliwości optymalizacji. Przykładowe zależ- 
ności doświadczalne*? dotyczące mieszacza z rys. 5-2la przedstawia rys. 5-40 [8]. 
Zwraca uwagę gwałtowniejszy aniżeli we wzmacniaczu?” wzrost współczynnika 
szumów mieszacza, zachodzący przy zwiększaniu częstotliwości sygnału /, (rys. 
5-40a). 

Inną istotną własnością mieszacza tranzystorowego większych częstotliwości jest 
także wyraźnie większa wrażliwość na zmiany amplitudy U,,, składowej o często- 
tliwości heterodyny w napięciu uę,. Widać, że szczególnie niekorzystne jest nad- 
mierne zwiększanie amplitudy heterodyny, ponieważ wywołuje znaczny wzrost 
zarówno współczynnika szumu, jak też amplitud pasożytniczych (prążkowych) 
składowych widma sygnału wyjściowego, a przy tym wymaga dostarczania znacz- 
nej mocy od generatora heterodyny. 

Rozpatrywaliśmy dotychczas mieszacz tranzystorowy pracujący dla sygnału 
w układzie ze wspólnym emiterem. Możliwe jest oczywiście zbudowanie miesza- 
czy pracujących w innych konfiguracjach, np. ze wspólną bazą. W takim przy- 
padku przez wejściowy obwód sygnałowy oraz wyjściowy obwód pośredniej 
częstotliwości przepływa praktycznie ten sam strumień nośników prądu, co ozna- 
cza, że szum na wejściu i wyjściu mieszacza jest silnie skorelowany już przy zero- 
wym sygnale heterodyny. Pociąga to za sobą istotną zmianę w bilansie składowych 
szumu wyjściowego i odpowiednią zmianę wzoru wyznaczającego współczynnik 
szumu mieszacza. Zasadniczy wniosek sprowadza się do stwierdzenia (patrz np. 
[66], str. 196), że współczynnik szumu mieszacza w układzie ze wspólną bazą jest 
znacznie większy od współczynnika szumu w układzie ze wspólnym emiterem — 
co eliminuje ten układ praktycznie z zastosowań. Natomiast mieszacz w układzie 
wspólnego kolektora nie jest stosowany z powodu gorszych parametrów robo- 
czych. 


5.4.7.3. Szumy w mieszaczach mnożnikowych 


Przejdziemy obecnie do krótkiego przedstawienia problemu szumów własnych 
mieszaczy mnożnikowych, omawianych w p. 5.4.3. Gdyby mieszacz taki miał ide- 
alny mnożnik (tzn. bez ograniczenia pasma i dynamiki oraz bez sygnałów paso- 
żytniczych), wówczas stosunkowo prosto można by wyznaczyć widmo energe- 
tyczne szumu wyjściowego bez udziału szumów własnych mieszacza. Mielibyśmy 
wtedy układ blokowy pokazany na rys. 5-4la, gdzie symbolami G;, (0) oraz G>(w) 
oznaczono odpowiednio widma energetyczne (widmowe gęstości mocy) sum: 
sygnału i szumów cieplnych konduktancji wewnętrznej, jego źródła oraz hetero- 


1 Są to wartości średnie dla serii złożonej z 8 sztuk tranzystorów II403. Można oczekiwać, że 
w przypadku zastosowania nowocześniejszych tranzystorów krzemowych zależności będą po- 
dobne pod względem jakościowym, chociaż nieco różne ilościowo. Uzyskanie tego rodzaju da- 
nych doświadczalnych wymaga wykonania uciążliwych pomiarów i dlatego są one publikowane 
bardzo rzadko. 

2) OE 81 =3 mS jest w przypadku wzmacniacza równa konduktancji optymalnej 
szumów. 
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dyny i jej szumów. W takim przypadku widmo energetyczne G;(w) na wyjściu 
przy idealnym, bezszumowym układzie mnożącym byłoby [67], [68] 

+0 

( G,()G,(0—v)dv (5-211) 


— 0 


1 
G;(0) = 4. 


Widać stąd, że istotny wpływ na szumy wyjściowe miałyby szumy własne hetero- 
dyny, a ponadto zachodziłoby istotne przekształcanie rodzaju widma”. Jednak 


Rys. 5-41. Mieszacz iloczynowy jako układ 
sterowany dwoma sygnałami stochastycznymi 


zawierającymi szum 
Glo) ( jący y) 


jak wiemy (patrz rozdz. 4 oraz p. 5.4.3), idealne układy mnożące nie są realizo- 
walne, a ponadto szumy heterodyny [24] mają złożony charakter. Oznacza to, że 
nie jesteśmy w stanie wyznaczyć nawet szumów na wyjściu rzeczywistego układu 
mnożącego z pominięciem jego szumów własnych (tzn. szumów idealnego bez- 
szumnego mieszacza). 

Przybliżone analizy — a zwłaszcza badania doświadczalne modeli takich miesza- 
czy — pozwalają sformułować następujące wnioski [8]. 

1. W przypadku mieszaczy mnożących jak na rys. 5-27 współczynnik szumu 
istotnie zależy od zacisków, do których jest doprowadzany sygnał heterodyny. 

2. W przypadku heterodyny „,dolnej” [tzn. u,(t) = u,(t)] optymalna konduk- 
tancja widziana z zacisków?” obwodu selektywnego sygnału poddawanego mie- 
szaniu jest ok. dwukrotnie mniejsza od optymalnej konduktancji mieszacza pros- 
tego (rys. 5-21a). Przy takiej optymalnej konduktancji gy współczynnik szumów 
mieszacza mnożącego jest zazwyczaj 2--3 razy większy od współczynnika szumu 
mieszacza prostego przy optymalnej dla niego wartości g;(g, © 2g4) i składowej 
stałej prądu emitera równej składowym stałym prądów tranzystorów 71 lub 72 
w układzie mnożącym (rys. 5-27). Otrzymywane w takim przypadku wartości 
współczynnika szumu są zatem szczególnie duże. 

3. W przypadku heterodyny „,górnej” [tzn. u,(t) = u,(t)] o szumach mieszacza 
decyduje tranzystor T3, przez który sygnał wejściowy jest doprowadzany do emi- 


V Przykładowo [67], gdyby G;(w) było widmem równomiernym w otoczeniu w, o szerokości 
A© . , A i A©0 

+ 9 8 natomiast G,(w) — jak wyżej w otoczeniu wy z szerokością + CE wówczas widmo 

G;(o») miałoby rozkłady trójkątne w otoczeniach pulsacji o, = wy—0, Oraz w, z szerokościami 


+ A». 
2) Są to zaciski położone poza wejściowym obwodem selektywnym od strony mieszacza. 


terów pary tranzystorów T/, T2. Współczynnik szumu takiego mieszacza jest za- 
zwyczaj jedynie niewiele większy od współczynnika szumu wzmacniacza sygnału 
z tranzystorem 73, co przy stosunkowo małych częstotliwościach pozwala napisać 
[8], [44] 

Fzi+y meE (5-212) 


1 


1 . r_a . . . 4 

gdzie: r, = FSK rezystancja źródła sygnału widziana z zacisków 1, 1, 
1 

Ry — nie zablokowana pojemnością rezystancja emiterowa tranzystora 


T3 (zwykle Rz z 0) 


(M -+ rę + Rz)? I + g21 RE . 
= 1+20(1 — ag) -- Ig + 20090 23-11 
? ( o) ry + Rp ż © (row t+Rze)gzi " 
ro ylg ; 
421 F 1+07 


or = y[Rz+ (rr +rw)(! — 00)] e 
Trzeba jednak pamiętać, że składowa stała prądu emitera 7; tego tranzystora musi 
zapewniać prawidłową pracę tranzystorów T/, T2 (tzn. odpowiednie parametry 
robocze mieszacza) i z tego względu nie może być zbyt mała. W rezultacie współ- 
czynnik szumu także w tej odmianie mieszacza mnożącego nie należy do szczególnie 
małych, co pozwala ogólnie stwierdzić, że mieszaczy mnożących nie powinno się 
stosować w przypadku bardzo małych poziomów sygnałów wejściowych. 


5.4.7.4. Szumy w mieszaczach z tranzystorami unipolarnymi 


Kończąc omawianie szumów własnych mieszaczy zajmiemy się jeszcze szumami 
mieszacza z tranzystorem unipolarnym MOS. Jak pokaza- 
liśmy [24], dominują w tym typie tranzystora szumy cieplne, które opisujemy 
równoważnym źródłem szumu, włączonym pomiędzy Źródło i dren o wydajności 


iż = makTg„Af (5-213) 
gdzie: m = + -- 1,0 dla tranzystorów z kanałem własnym (zubożanym) w za- 


kresie pentodowym, 
m = 2--3 _ dla tranzystorów z kanałem indukowanym. 
Włączenie sygnału heterodyny powoduje modulację stanu przewodzenia kanału 
i w rezultacie modulację szumów tranzystora. Mamy zatem 


Zm(t) = go+rZyCOSWyt+ ... (5-214) 

iq(t) = makTg„()Af (5-215) 
Średnia za okres heterodyny wartość tych szumów wynosi 

iż(t)y = mAkTgoAf (5-216) 


w Przyjęto tutaj, że —— x 20 |] 
0 2kT waj; 
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a równocześnie występowanie korelacji pomiędzy składowymi ich widma, wyni- 
kające z modulacji heterodyną, nie wpływa na bilans mocy szumów, ponieważ 
fizycznie szumy te istnieją w obwodzie drenowym (wyjściowym), gdzie elementar- 
ne procesy przemiany praktycznie nie występują. Szumy cieplne działają w spo- 


£p 


Iranzystor 
beższumniy 
(U © ! 
WŁ 
Gg ) eż 
tg [6 
EE £ UĄ 


EoE 


Rys. 5-42. Układ i przebiegi prądu w mieszaczu z tranzystorem unipolarnym MOS FET 


sób zilustrowany rys. 5-42a na zaciskach 7, 7 i ponieważ są wzajemnie nieskore- 
lowane tworzą sterujące napięcie szumów 


—  4kTG, 4ETG, 


[73 = m ————---| — = 
i składową prądu szumów na wyjściu mieszacza 
=", A 1 JE 
ip = Splżz = (72) Us (5-218) 


Współczynnik szumu mieszacza z tranzystorem unipolarnym*> przy pominięciu 
szumów heterodyny wynosi zatem 


iZp+iżg Go (G,+Gv)? Ę 
WRP ACz LIE (5-219) 
R REZATU G, G; S> 

P (Gi+G0)? 


F = 


Gdyby zmienność konduktancji g„(£) w czasie miała postać odcinków cosinu- 
soidy o amplitudzie g,„ w i kącie odcięcia © (rys. 5-42b) wówczas mielibyśmy 


_ Śmm Sin0—Ocos0 
AE l-cosO „, — 
| gmu ©—sinO cosO 
A = —— m NN sk 21 
Śp 271 02m  1l-cos0 ate 


4 Jest to oczywiście współczynnik wąskopasmowy (dla częstotliwości rezonansowej) przy za- 
łożeniu idealnego dostrojenia obwodów sygnałowego i częstotliwości pośredniej przy „„średnich” 
częstotliwościach (pomijanie szumów strukturalnych, prosty model tranzystora). 


W takim przypadku [59] współczynnik szumu mieszacza z tranzystorem unipo- 
łarnym jest najmniejszy przy 6 = 90” i jego równoważna rezystancja szumów”) 
Ryzp 5 5 R.z„ (gdzie R;,„ — równoważna rezystancja szumów w układzie 
wzmacniacza). Optymalna wartość amplitudy heterodyny zależy od rodzaju tran- 


zystora i ogólnie wynika z minimalizacji wyrażenia |z| Można na koniec po- 
p 
wiedzieć, że jakkolwiek konduktancje przemiany g„ w takich mieszaczach są 


mniejsze aniżeli w mieszaczach z tranzystorami bipolarnymi, to jednak poziom 
zarówno szumów własnych, jak też pasożytniczych składowych widma jest w tych 
mieszaczach na ogół znacznie niższy. Można oczekiwać, że mieszaczami bardzo 
małych sygnałów będą w najbliższych latach mieszacze diodowe — w tym tune- 
lowe i parametryczne — oraz mieszacze z tranzystorami unipolarnymi. 


5.5. . Przetwarzanie częstotliwości w układach z pętlą 
sprzężenia fazoczułego” (PSF) 


Możliwość przetwarzania częstotliwości — a także modulacji, demodulacji, fil- 
tracji itd. [69], [70] — poprzez zastosowanie pętli sprzężenia fazoczułego była 
znana już od roku 1920. Jednakże praktyczne zastosowanie takich układów stało 
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Ue =Ly sin fot +9, 6] Upy =Ug Cosfcyt *g,lt)] 


Rys. 5-43. Schemat blokowy pętli 
sprzężenia fazoczułego (PSP) 


się możliwe dopiero po rozpowszechnieniu techniki monolitycznych układów 
scalonych, ponieważ występują tutaj podzespoły trudne do realizacji przy użyciu 
elementów dyskretnych. Co więcej, wysokie walory użytkowe takich układów 
oraz ich produkcja w postaci wyspecjalizowanych układów scalonych powodują 
tak częste stosowanie tych dość złożonych struktur, że nabierają one obecnie cech 
układów podstawowych. 

Aby wyjaśnić działanie takich układów przetwarzających częstotliwość, rozważmy 
działanie podstawowego układu pętli sprzężenia fazowego? (PSF), pokazanego 
na rys. 5-43. W skład pętli wchodzi detektor fazy (DF), wzmacniacz (W), filtr 
dolnoprzepustowy (FDp) oraz generator przestrajany napięciem? (GPN). Detek- 
torem fazy jest najczęściej układ mnożący (patrz rozdział 4). Niech sinusoidalny 
sygnał wejściowy ma pulsację wg, równą pulsacji drgań własnych generatora 


v Natomiast przy © = 180” i (£—Ug) = U, kiedy otrzymuje się na wyjściu najniższy poziom 
składowych pasożytniczych (prążkowych) — mielibyśmy Rszp = 8 Rszw [59]. 

% Punkt 5.5 opracował mgr inż. Grzegorz Czajkowski (Instytut Podstaw Elektroniki Poli- 
techniki Warszawskiej). 

3% W literaturze układy takie są często oznaczane symbolem PLL, pochodzącym od angielskiej 
nazwy Phase-Locked Loop. 

%) Jest to generator, w którym wartość częstotliwości jest sterowana napięciem. 
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przestrajanego napięciem (tzn. przy u, = 0) 
ue = Uysia [wot +9; (t)] (5-222) 


z fazą g,(t) ogólnie zależną od czasu. 
Sygnał wyjściowy z generatora GPN jest sygnałem sinusoidalnym i może być opi- 
sany zależnością 


Uwy = UgCOS[Wot+P>(t)] (5-223) 


W tych warunkach napięcie wyjściowe up(t) detektora fazy (DF), zrealizowanego 
jako układ mnożący, wynosi 


wł) = um(Uum(t) = "AE (sin[p, ©0-P(0]+ 


+sin[209t+9,0+p:(0]! (5-224) 


Drugi składnik tego napięcia ma stosunkowo dużą pulsację 205 i jest eliminowany 
przez filtr dolnoprzepustowy FDp. Natomiast składnik pierwszy poprzez wzmac- 
niacz i filtr FDp steruje częstotliwością generatora GPN. Jeżeli w pewnym okresie 
czasu częstotliwość sygnału wejściowego jest różna od częstotliwości tego genera- 
tora, wówczas napięcie up(t) na wyjściu detektora zmienia się prawie sinusoida!- 
nie z częstotliwością różnicy częstotliwości sygnału wejściowego i generatora. Na- 
pięcie to doprowadzone do wejścia sterującego generatora GPN wywołuje w nim 
modulację częstotliwości. 

Można wykazać, że w wyniku tej modulacji na wyjściu detektora DF obok skła- 
dowych zmiennych powstanie składowa stała i to taka, że po określonym czasie 
nastąpi dojście układu do synchronizmu?”? (tzn. zrównania częstotliwości 
generowanej z wejściową). 

Maksymalna różnica częstotliwości sygnału wejściowego i częstotliwości drgań 
własnych generatora, przy której układ PSF dochodzi do synchronizmu określa 
tzw. zakres zaskoku. Zakres ten zależy od wzmocnienia w pętli PSF oraz 
pasma filtru dolnoprzepustowego FDp. W stanie synchronizmu wprawdzie często- 
tliwości sygnałów sterujących detektor fazy są sobie równe, ale występuje między 
nimi pewne stałe przesunięcie fazy, uzależnione od wzmocnienia w pętli PSF 
i pierwotnej różnicy częstotliwości sygnału wejściowego oraz częstotliwości włas- 
nej generatora. Wynika to z tego, że wartość napięcia sterującego generator, za- 
pewniająca pracę synchroniczną, musi zależeć od wymaganego stopnia przestro- 
jenia tego generatora, tzn. od pierwotnej różnicy częstotliwości (fwe — fo). 
Zauważmy, że napięcie sterujące generator powstaje w wyniku transmisji napięcia 
up(t) poprzez filtr dolnoprzepustowy, a zatem krótkotrwałe wahania tego napię- 
cia, spowodowane np. zakłóceniami, nie wywołują zmiany częstotliwości wyjścio- 
wej. Ta właściwość układu PSF umożliwia uzyskiwanie małego poziomu paso- 


D Zakładamy tutaj, że pierwotna różnica tych częstotliwości nie była zbyt duża i warunkifa- 
zowe w pętli są odpowiednio dobrane. 


żytniczej modulacji częstotliwości i to tym niższego, im szerokość pasma filtru 
FDp jest mniejsza”). 

Jednakże wraz ze zmniejszaniem szerokości pasma filtru maleje zakres zaskoku 
synchronizacji, co stanowi istotną wadę układu PSF. Jest to przyczyną stosowa- 
nia zmodyfikowanych układów PSF, zawierających np. dodatkowy detektor fazy 
i układ przełączający stałą czasową filtru. Dodatkowy detektor powoduje wów- 
czas włączanie filtru szerokopasmowego przy braku synchronizmu oraz włączanie 
filtru o wąskim pasmie przepustowym po zaistnieniu synchronizmu. Dzięki temu 
otrzymuje się układ PSF o dużym zakresie zaskoku i równocześnie małej wrażli- 
wości na zakłócenia (niski poziom szkodliwej modulacji częstotliwości). 
Przedstawiony mechanizm działania pętli sprzężenia fazoczułego PSF może być 
wykorzystany do różnorodnego przetwarzania częstotliwości. Przykładem powie- 
lacza częstotliwości z pętlą PSF jest układ pokazany na rys. 5-44. Wprowadzenie 


Rys. 5-44. Powiełacz częstotliwości z układem PSF 


do pętli N-krotnego dzielnika częstotliwości powoduje, że stan zrównania często- 
tliwości sygnałów sterujących detektor fazy DF (do którego zmierza układ w za- 
kresie zaskoku) odpowiada sytuacji, w której częstotliwość generatora GPN musi 
stać się N-krotnie większa od częstotliwości wejściowej, tzn. 


fwy; 2 Nfwe (5-225) 


Należy przy tym podkreślić, że jeżeli tylko generator GPN wytwarza sygnały sinu- 
soidalne, to na wyjściu otrzymujemy widmo (prawie) monochromatyczne, cho- 
ciaż np. widmo sygnału na wyjściu N-krotnego dzielnika częstotliwości może być 
bardzo bogate w składowe pasożytnicze. Z tego też względu często spotykaną 
realizacją takiego dzielnika są liczniki cyfrowe, łatwe do wykonania. Poprzez 
zmianę podziału cyfrowego dzielnika częstotliwości (zmianę pojemności licznika) 


 Pasożytnicza modulacja częstotliwości GPN jest wywoływana napięciem o częstotliwości dwu- 
krotnie większej od częstotliwości sygnału wejściowego [drugi składnik w zależności (5-224)]. 
Pasożytnicza modulacja częstotliwości może powstawać także w przypadku sterowania układu 
PSF sygnałem achromatycznym, opisanym zależnością 


GO 
uwe(t) = 3 U,sin(o, t+ ,) 
A=1l 


Można pokazać, że układ PSF może być w stanie synchronizmu tylko z jedną częstotliwością 
takiego sygnału wejściowego. Pozostałe składowe widma sygnału wejściowego przemnożone 
z sygnałem wyjściowym GPN w detektorze fazy DF powodują wówczas szkodliwą modulację 
częstotliwości. Jej poziom jest tym wyższy, im amplituda składowych zmiennych na wyjściu 
filtru FDp będzie większa. Podstawowym sposobem na zmniejszenie amplitudy składowych 
zmiennych, a tym samym i poziomu pasożytniczej modulacji częstotliwości, jest zmniejszenie 
szerokości pasma filtru dolnoprzepustowego. 
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Cyfrowy dzielnik częst. 
pm 


można w bardzo prosty sposób zrealizować powielacz częstotliwości o zmiennym 
współczynniku powielania. Oczywiście zakres powielanych częstotliwości nie może 
być tutaj większy od zakresu zaskoku układu PSF. 

Rysunek 5-45 przedstawia schemat dzielnika częstotliwości złożonego z cyfrowe- 
go dzielnika częstotliwości (licznika) oraz układu PSF, spełniającego funkcję 


filtr wą skopasmowy £ 


| 


Em Felr 
l = w ZE 
$ > 


ky 74 7fwe wś 


pu ne a tltr są by) 
o H O Rys. 5-45. Dzielnik częstotliwości 
Ę POZNACIE a z układem PSF jako wąskopasmowym 


filtrem 


filtru wąskopasmowego. Jak wiadomo, sygnał wyjściowy dzielnika cyfrowego ma 
postać przebiegów prostokątnych, a zatem ma szerokie widmo częstotliwości. 
Jeżeli częstotliwość podstawowa w tym widmie jest M-krotnie mniejsza od często- 
tliwości wejściowej, to zadaniem układu PSF. jest tutaj wydzielenie jej odpowied- 
niej n-tej harmonicznej. Ogólnie zatem otrzymujemy tutaj 


(5-226) 


gdzie: EZM 25% s. 

M — całkowite. 
W przypadku dzielników częstotliwości najczęściej spotykamy sytuację, gdy n = I, 
natomiast dla wytworzenia sygnałów synchronizujących generatory w.cz. często 
wykorzystujemy układy, w których n > 2. Inny przykład przetwarzania często- 
tliwości techniką PSF. przedstawia rys. 5-46. W układzie tym pomiędzy wyjściem 


wy >fwe” 7h 


GE | St | 
pasmowy Mieszacz 
częst. 


4 Rys. 5-46. Sumator częstotliwości 
h z układem PSF 


generatora GPN i wejściem detektora DF włączono mieszacz, na którego wyjściu 
otrzymujemy dwie częstotliwości 
ja = f wy —fh 
h ka Jwytfh 
Istnieją zatem ogólnie dwie możliwości pracy synchronicznej, a mianowicie 
Jwe=>fa lub fe=5 
Dla uzyskania jednoznaczności stanu synchronicznego dążymy do tego, by tylko 
jedna z częstotliwości /,, f, znajdowała się w zakresie zaskoku PSF. Dodatkowym 


(5-227) 


zabezpieczeniem może być filtr pasmowy, włączony jak na rys. 5-46, a powodujący 
eliminowanie na wejściu detektora fazy DF jednej z tych częstotliwości. 

Jeżeli — przykładowo — w zakresie zaskoku znajduje się częstotliwość f,, to 
częstotliwość wyjściowa jest równa sumie częstotliwości wejściowej oraz często- 
tliwości heterodyny /f,, tzn. 


fysfy, 7 Jwetfh (5-228) 
i układ wytwarza sygnał monochromatyczny (sinusoidalny). 

Wprowadzenie do układów z pętlą PSF dalszych dzielników, powielaczy i suma- 
torów częstotliwości pozwala na realizacje przetwarzania częstotliwości według 
bardziej złożonych algorytmów. 

Uzupełnienie układów dwoma dzielnikami częstotliwości (z podziałami Ni M) 
w sposób pokazany na rys. 5-47a prowadzi do zależności 


fwy = N ( La ró (5-229) 
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Rys. 5-47. Układy przemiany częstotliwości z układami PSF 


Przy nieco innym włączeniu także dwu dzielników (z podziałami N; i Na) poka- 
zanym na rys. 5-47b otrzymujemy 

Jwy = NM (l +N>)fwe (5-230) 
Zależności (5-229) i (5-230) wynikają bezpośrednio z podanych wcześniej warun- 
ków synchronizmu. 
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Opierając się na przedstawionych możliwościach przetwarzania częstotliwości 
w układach z pętlą sprzężenia fazoczułego PSF buduje się tzw. programo- 
wane generatory, stabilizowane jednym rezonatorem kwarcowym i wy- 
twarzającym na wyjściu sygnały z częstotliwościami od ułamka Hz do kilkudzie- 
sięciu MHz ze stałymi odstępami minimalnymi np. 0,1 Hz. 


Przykładowy schemat blokowy takiego generatora programowanego firmy Hewlett-Packard [71] 
przedstawia rys. 5-48. W skład generatora wchodzą: kwarcowy generator wzorcowy o częstotli- 
wości 20 MHz oraz dzielniki, powielacze i sumatory częstotliwości. Powielacze częstotliwości 
PSFI --4 (rys. 5-48b) są wyposażone w cyfrowe liczniki (dzielniki częstotliwości) o zmiennej po- 
jemności sterowanej cyfrowo, przy czym: 
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Sterowanie n n c n ; i n 
cyfrowe i j _ : L j Ii | 
M =200+n, | M =/98+nz M = 198 *n; M =198*n, 
ry =h*1O7Ę *OĘ +10"Fq -20MHz *10'n, +10; + 103 *OLm 


Rys. 5-48. Uproszczony schemat błokowy generatora programowanego (Hewlett-Packard, model 3330B) 


PSFI:N, =198+m m =0, ..., 120 
PSF2:N, = 198+ną Na =0,..., 99 
PSF3:N; = 198+ną ną =Q,..., 99 
PS$F4:N4 = 200+na na =0,..., 99 


Ponieważ wejściowa częstotliwość każdego z tych powielaczy (rys. 5-48a) wynosi 100 kHz, to 
ich częstotliwości wyjściowe wynoszą odpowiednio 


fi24 5 N+z4ą' 100 kHz 


Sygnały z takimi częstotliwościami są wprowadzane następnie na wejścia odpowiednich (nasta- 
wianych) dzielników częstotliwości, powielaczy częstotliwości oraz mieszaczy, przez co osta- 
tecznie na wyjściu układu otrzymujemy częstotliwość 


fwy = f1+10724,+107*f:+1075/4—20 MHz = 10%n, +103n2 +10'n; +107'm4 


Poprzez prostą zmianę pojemności liczników w powielaczach częstotliwości PSFI--4 otrzymu- 
jemy w tym generatorze wyjściowe sygnały sinusoidalne o częstotliwościach od 0,1 Hz do 13 MHz 
z „krokiem” 0,1 Hz. Podane na rys. 5-48 wartości częstotliwości odpowiadają takim nastawom 
liczników, przy których 


N+ == 198+111 == 309 
N, = 198+22 == 220 
N3 == 19833 = 241 
Ną = 200+44 == 244 


Warto jeszcze raz podkreślić, że stałość częstotliwości sygnałów otrzymywanych 
na wyjściu takiego programowanego generatora jest określona poprzez stałość 
częstotliwości kwarcowego generatora wzorcowego, a zatem może być bardzo 
duża. 

Przykład ten świadczy o tym, że układy z pętlą sprzężenia fazoczułego pozwalają 
uzyskiwać takie walory eksploatacyjne aparatury elektronicznej, jakie są praktycz- 
nie nieosiągalne na żadnej innej drodze. 
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ROZDZIAŁ 


Modulatory 


6.1. _ Uwagi wstępne 


Jedną z podstawowych funkcji urządzeń telekomunikacyjnych jest wierne prze- 
kazywanie informacji, zawartej w sygnałach elektrycznych powstających w okreś- 
lonych przetwornikach czy czujnikach pierwotnych. Proces przekazywania infor- 
macji wymaga na ogół przetworzenia tych ,,sygnałów pierwotnych” na „sygnały 
wtórne”, bardziej dogodne do emisji w postaci fal elektromagnetycznych, mniej 
wrażliwe na zakłócenia, czy też lepiej dostosowane do możliwości łącza teleko- 
munikacyjnego. Podstawy teoretyczne do optymalizacji tych sygnałów wtórnych 
są zawarte w teorii sygnałów oraz teorii informacji, prezentowanych w bardzo 
licznych publikacjach, np. [1]-- [9]. Sygnały wtórne muszą być oczywiście odpo- 
wiednio ,„„nacechowane” informacją sygnałów pierwotnych, co uzyskuje się w pro- 
cesie modulacji. 

Modulacją analogową nazywa się taki proces nakładania informacji 
na sygnał wtórny, przy którym wartości chwilowe sygnału zmodulowanego są 
w sposób ciągły i bezpośredni uzależnione od wartości chwilowych sygnałów 
pierwotnych — modulujących. Oznacza to, w szczególności, że przy modulacji 
analogowej dowolnie mała zmiana wartości sygnału pierwotnego pociąga za 
sobą zmianę wartości sygnału zmodulowanego. Jeżeli sygnał pierwotny charakte- 
ryzuje się tym, że ma jedynie dwie!” możliwe wartości, wówczas sygnał powstający 
w wyniku modulowania odznacza się gwałtownymi skokami amplitudy lub fazy. 
Modulację tego rodzaju często nazywa się manipulacją. 

W systemach modulacji analogowej jako sygnały wtórne — modulowane — mogą 
występować sygnały bliskie sinusoidalnym oraz sygnały impulsowe. W pierwszym 


2 Ogólniej — kilka. Prostym przykładem są tutaj sygnały telegraficzne. 


przypadku sygnał modulujący może oddziaływać bezpośrednio na amplitudę** 
(AM), fazę (PM) lub częstotliwości chwilowe (FM). W drugim przypadku modu- 
lacji może podlegać: szerokość impulsów (PDM), amplituda impulsów (PAM) 
oraz ich położenie (PFM). 

Modulacją cyfrową nazywa się taki proces nakładania informacji, 
w którym ciągły sygnał pierwotny jest przetwarzany w nieciągły sygnał kodowy, 
będący następstwem sygnałów elementarnych o bardzo ograniczonej liczbie 
możliwych postaci [2]. Sygnał taki jest tworzony w kolejnych procesach: próbko- 
wania sygnału pierwotnego, kwantowania otrzymanych próbek? oraz kodowania. 
Ten ostatni proces w najprostrzym przypadku sprowadza się do wyrażenia war- 
tości skwantowanej próbki w postaci impulsów ciągu o dwu możliwych warto- 
ściach „,0” i „1, tzn. przejścia z kwantowanego systemu „,dziesiętnego”* na system 
„dwójkowy” (binarny). Różne realizacje sygnału kodowego pozwalają w tym 
systemie modulacji wyróżnić modulację kodowo-impulsową (PCM) oraz tzw. 
modulację delta (A) [3], [10], [19]. 

Możliwe i stosowane w praktyce są także modulacje złożone, w których 
sygnał zmodulowany cyfrowo (sygnał kodowy) jest sygnałem modulującym 
w układzie modulatora analogowego, np. PM lub AM. 

W książce poświęconej podstawowym układom elektronicznym nie można przed- 
stawić całokształtu zagadnień związanych z układową realizacją wszystkich możli- 
wych procedur tworzenia „sygnałów wtórnych”. Stąd też dalej zostaną omówione 
jedynie najprostsze modulatory analogowe, stosowane w przypadku tworzenia 
stosunkowo prostych łączy telekomunikacyjnych, radiokomunikacyjnych czy po- 
miarowych. 


6.2. _ Modulatory amplitudy (AM) 


6.2.1. Modulatory amplitudy z pełnym widmem 
6.2.1.1. Wprowadzenie 


Ogólną postać modulatora analogowego przedstawia rys. 6-1. W modulatorach 


analogowych sygnał modulowany ma zazwyczaj postać sinusoidalną, 
tzn. 


Uy = UyCOS(Qyt + Pon) (6-1) 


© W technice modulacji powszechnie stosowane są symbole rodzajów modulacji pochodzące 
od ich nazwy w języku angielskim, np.: 

AM — Amplitude Modulation, 

PM — Phase Modulation, 

FM — Frequency Modu ation, 
PAM — Pulse Amplitude Modulation, 
PDM — Pulse Duration Modulation, 
PFM —- Pulse Frequency Modulation, 
PCM — Pulse Code Modulation. 
2) W tym procesie następuje utrata ciągłości przejścia: wartość sygnału pierwotnego — wartość 
sygnału wtórnego. Zmiany wartości sygnału pierwotnego (próbki) w granicach określonego prze- 
działu nie wpływają na sygnał wtórny. 
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Selektywne własności modulatora, zawierającego na ogół obwody rezonansowe 
o dużej dobroci, powodują, że sygnał zmodulowany jest sygnałem 
o względnie wąskim widmie, co pozwala napisać 


Uzn = Uzm(t)coS[Qyt+ B(t)] (6-2) 
gdzie: U„m(t) — chwilowa amplituda, 


G(t) — chwilowa odchyłka fazy. 
Zadanie modulatora polega na wytworzeniu zależności pomiędzy chwilową 
wartością sygnału modulującego u„(t) a wartościami U,,„(t) i B(t). 
W przypadku modulacji amplitudy (AM) modulator uważa się za 
idealny, gdy dla dowolnego sygnału modulującego u„(t) zachodzą zależności 


Uzm(t) = Uxll + pum(t)] (6-3) 
B(t) = gon = cONSt 


gdzie y — stały współczynnik proporcjonalności. 


£o 


Sygnat modulu jacy 


Jygnał zmodulowany 
(pierwotny) 


—— (wtórny) 


Modulator 


— Sygnat 
mtodulownfij 


a Rys. 6-1. Schemat blokowy modułatora 


Gdyby zatem na zaciski wejściowe takiego modulatora wprowadzić testujący 
sygnał sinusoidalny 


Un(t) = Uycos(ot +6) (6-4) 
wówczas na wyjściu otrzymano by sygnał u.„(t) o postaci 
Uzm(t) = U[l +yU, cos(ot + 6)]cos(Qyt + Pon) (6-5) 


Amplituda tego sygnału podlegałaby sinusoidalnym zmianom od wartości”? 
Uzmmin = Uw(1 — m) 

do wartości 
Uzm max = Us(1 +m) 

gdzie w idealnym modulatorze byłoby m = yU;,. 


U W modulatorach rzeczywistych odchylenia amplitudy od wartości Uy mogą zachodzić nie- 
symetrycznie, tzn. może być 


Uzm min SE U(1 —m,) 
Uzm max m UM(1 + m), gdzie Mm, £ Ma. 


Stan taki świadczy o występowaniu nieliniowych zniekształceń w transmisji informacji i jest na 
ogół niedopuszczalny. Dlatego w dalszych rozważaniach będziemy przyjmować m; £ m, £ m. 


Wartość m określa stopień wymodulowania amplitudy i dlatego parametr ten 
jest nazywany współczynnikiem głębokości modulacji. 
Widmo sygnału zmodulowanego łatwo określić na podstawie (6-5), przekształ- 
cając jedynie iloczyn cosinusów. Otrzymuje się wtedy 


u) = Uycos[Qyt + Pon] + 3 Uycos[(Qy—0)1+ 


+ (pon—B]+ 3: Uycos[(Qy +6)1+ (por +80] (6-6) 


Oznacza to, że w idealnym modulatorze otrzymuje się składową „nośną” (Q5). 
niezależną od sygnału modulującego, oraz dwa ,„prążki boczne” odległe od pulsacji 
nośnej (2y o wartość pulsacji modulującej w. Amplituda tych prążków jest jedna- 
kowa, proporcjonalna do U, ale niezależna od pulsacji sygnału modulującego. 
Realizacja takich warunków wymaga, aby dynamiczne charakte- 
rystyki modulatora miały postać pokazaną na rys. 6-2 liniami przerywanymi. 
Charakterystyki modulatorów rzeczywistych mają zawsze przebieg odbiegający 
od idealnych, przykładowo pokazany na rys. 6-2 liniami ciągłymi. 


Uy=const 


Usa 
0 0 


Rys. 6-2. Charakterystyki modulatorów amplitudy (AM) 
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a — dynamiczne, b — częstotliwościowe, c--e — statyczne; la;, Icy — amplitudy składowych prądu anodowego (koiektorowego) 


o pulsacji 2N 


Dla oceny prawidłowej pracy modulatorów bada się ponadto tzw. charak- 
terystyki statyczne, pokazujące zależność amplitudy składowej prądu 
o pulsacji nośnej (2y od powolnych zmian napięcia na tej elektrodzie, która odgry- 
wa w danym modulatorze decydującą rolę. Przykłady takich charakterystyk 
pokazano na rys. 6-2c--e. 

Przechodząc do omówienia kilku prostych modulatorów amplitudy należy pod- 
kreślić zasadniczy warunek ich pracy, a mianowicie występowanie odpowiedniego 
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elementu nieliniowego. Uwaga ta oznacza w szczególności, że początkowe punkty 
pracy lamp”) i tranzystorów we wszystkich modulatorach amplitudy nie mogą 
leżeć w klasie A [11]. 


6.2.1.2. Modulatory ze zmianą kąta przepływu 


Modulację amplitudy można otrzymać w układach zawierających wzmacniacz 
klasy C z kątem przepływu prądu uzależnionym od wartości chwilowej napięcia 
modulującego u„(t). Ideowe układy takich modulatorów ze sterowanym kątem 
przepływu przedstawia rys. 6-3a i c. 


b 


Rys. 6-3. Modulatory amplitudy ze sterowanym kątem przepływu (rys. a, ©) oraz przebiegi 
czasowe prądów i napięć przy różnych wartościach v.(r) (rys. b, d) 


D'W modulatorach często mamy do czynienia równocześnie z mocami rzędu wielu kW i dużymi 
częstotliwościami sygnałów. Jedynymi elementami sterowanymi, jakie mogą pracować w tych 
warunkach, są odpowiednie lampy elektronowe dużych mocy. 


Jeżeli częstotliwość sygnału modulowanego ux(t) jest stosunkowo niewielka, to 
o przepływie prądu w obwodzie wyjściowym, tzn. anodowym czy kolektorowym, 
można wnioskować z przebiegu charakterystyk siatkowych czy emiterowych. 
Jeżeli chwilową wartość napięcia powstałego ze zsumowania stałego napięcia 
zasilającego Es(Ez) oraz wartości chwilowej sygnału modulującego u„(t) ozna- 
czymy jako u,(t), tzn. 
Es -+u„(t) — lampa 
KO 2 (t) — tranzystor 


wówczas przy zmianach tego napięcia możemy otrzymać sytuacje pokazane na 
rys. 6-3b i d. 

Przypominając własności wzmacniaczy klasy C (patrz [11], rozdz. 9) łatwo można 
zauważyć, że większej wartości u„ odpowiada większa wartość u,, a w rezultacie 
większa wartość maksymalna prądu i większa wartość kąta przepływu ©. Powo- 
duje to, że amplituda składowej prądu o pulsacji (Qy w obwodzie wyjściowym 
przy Uma > Um, będzie także większa aniżeli przy u„,. W konsekwencji także 
amplituda napięcia na wyjściowym obwodzie rezonansowym będzie większa przy 
większej wartości chwilowej sygnału modulującego. Oznacza to, że zachodzi 
proces modulacji amplitudy, chociaż może on tu przebiegać w sposób odbiegający 
od idealnego. O stopniu tego odstępstwa można sądzić na podstawie statycznych 
charakterystyk modulatora, pokazujących w badanym przypadku zależność ampli- 
tudy składowej podstawowej (424) od wolnozmiennej wartości napięcia u,, a więc 
tym samym od wartości chwilowej napięcia modulującego u„. Ważną zaletą 
takich modulatorów jest przy tym względnie mała wartość mocy sygnału modulu- 
jącego, potrzebna dla zapewnienia wymaganej głębokości modulacji m. Podsta- 
wowymi wadami są natomiast: znaczne zniekształcenia nieliniowe obwiedni 
sygnału zmodulowanego, powstające dla wartości m > 0,75--0,80 (znaczne za- 
krzywienia statycznej i dynamicznej charakterystyki modulatora) oraz nieko- 
rzystne własności energetyczne modulatora. 

Ażeby uzasadnić drugą z tych własności, rozważymy pracę takiego modulatora 
przy względnie małych częstotliwościach. W takim przypadku impulsy prądu są 
zbliżone do odcinków cosinusoidy, co pozwala bezpośrednio zastosować proste 
metody analizy wzmacniaczy klasy C, przedstawione np. w [11], rozdz. 9 [13]-- 
-- [17]. 

Wynikiem takiej analizy teoretycznej lub rezultatem odpowiednich pomiarów są 
przebiegi o charakterze pokazanym na rys. 6-4, Dla oszacowania własności energe- 


tycznych załóżmy, że zmiany LI, I,o Oraz I,,, I. w funkcji wartości u, zachodzą 
łiniowo (tzn. w sposób pokazany na rys. 6-4 liniami przerywanymi 4, B). Jeżeli 
sygnał modulujący przybiera zarówno wartości dodatnie, jak i — zbliżone pod 
względem wartości — ujemne (np. ma charakter sinusoidalny), wówczas wartość 
Usy = Es(E5) przy um = 0 musi odpowiadać środkowi odcinka prawie prosto- 
liniowego na charakterystyce statycznej modulatora (tzn. punktowi N na rys. 6-4). 
Stan modulatora bez sygnału modulującego (tzn. przy u, == 0) nazwiemy stanem 
fali nośnej. Jeżeli największej dodatniej wartości chwilowej sygnału modulującego 
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odpowiadają wartości składowej prądu"? /,,m Oraz I,om (rys. 6-4a), wówczas 
z przyjętego założenia o prostoliniowej aproksymacji wynika, że odpowiednie 
wartości tych składowych dla stanu fali nośnej będą 


= l1M 
laty a 1+my (6-7) 
a RĘE (6-8) 
cj 1 + My 
A 
e) 4 


Uy -const 


Rys. 6-4. Charakterystyki statyczne oraz energetyczne modulatorów amplitudy ze 
sterowanym kątem przepływu 
Obwód rezonansowy (rys. 6-3) praktycznie nie zmienia składowej stałej napięcia 
na lampie czy tranzystorze, co pozwala moc dostarczaną w stanie fali nośnej 
wyznaczyć z zależności 
EĄ Lzom = P dM 
Dostrojony do częstotliwości fali nośnej i obciążony rezystancją R; obwód rezo- 
nansowy na zaciskach /, 2 ma rezystancję R,.. Oznacza to, że moc fali nośnej 
dostarczana do obwodu w tym stanie wynosi 


(6-9) 


Pay £ Eylgon 5 


2 2 
Py = Ią1N Roc == lai m Roc l Da Pm (6-10) 


b Dla uproszczenia opisu rozważamy tutaj modulator lampowy, ale jakościowo identyczny 
charakter (rys. 6-4a oraz rys. 6-4b) pozwala natychmiast przenieść wszystkie wyniki i wnioski 
na modulator tranzystorowy. 


Zestawiając (6-10) i (6-9) możemy dła sprawności energetycznej modulatora 
w stanie fali nośnej napisać 


Pon PM 1+ my ĄMm 
= == mej 6-11 
ka Pan (i+my)*” Pam l+my ( ) 


gdzie ny = M jest sprawnością wzmacniacza klasy C przy maksymalnej do- 
dM 

datniej wartości u. Wzmacniacz znajduje się wówczas (rys. 6-3 oraz [11] rozdz. 9) 
w stanie zbliżonym do krytycznego i jego sprawność energetyczna [13], [14] 
wynosi 

qm £ 0,6--0,75 
W przypadku sinusoidalnego sygnału modulującego składowa stała prądu Z, 
będzie także ulegała sinusoidalnym zmianom, a więc jej wartość średnia nie ulegnie 
zmianie, tzn. 

Lo(t) = bostl +m()] = laon (6-12) 
Oznacza to, że średnia wartość mocy dostarczanej P; przy prostoliniowej zależ- 
ności Io = f/(u;) jest niezależna od głębokości modulacji m i równa wartości 
tej mocy w stanie fali nośnej 

P, = Pan % Eylaon (6-13) 
Równocześnie przez rezonansowy obwód wyjściowy będzie płynąć prąd, zawie- 
rający zgodnie z zależnością (6-6) składowe: 
— o pulsacji (Qy z amplitudą RR 


— o pulsacjach Qy-+w z amplitudami z la N: 
Jeżeli pulsacja sygnału modulującego w jest mała wobec pasma obwodu rezo- 
nansowego, można przyjąć, że dla wszystkich trzech składowych rezystancja 
pomiędzy zaciskami 7, 2 jest jednakowa i równa R,,. Moc średnia P, dostarczona 
do obwodu będzie sumą mocy składowych o różnych częstotliwościach a zatem 
wyniesie 


P, = Paw + Paan+a) + Pocan=o) Ź 
l R,. m2 - 2 _ m2 
R + 7 ln Rat 3- law R, = „ 1 + | (6-14) 
Tak więc średnia sprawność przy głębokości modulacji m wyniesie” 
a P, PN m? | m? 
m) 5 —x— = ——— ——| — —— -] 
UCI) BP, Bu (+ 5 ĄN 1+ ż (6 5) 


1 Mówimy tutaj jedynie o sprawności „„anodowej” („kolektorowej””), która określa, jaka część 
dostarczanej mocy prądu stałego jest przetwarzana na moc sygnału zmodulowanego. Zwróćmy 
2 


m Ą d 
jednak uwagę, że w zależności (6-14) jedynie składnik > P,x ulega zmianom wraz ze zmianami 


sygnału modulującego, a więc tylko taka moc faktycznie bierze udział w przekazywaniu infor- 
macji. Ponadto wyjściowy obwód rezonansowy ma określoną sprawność energetyczną i po- 
chłania część mocy przekazywanej do obciążenia Rz. 
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Rzeczywiste sygnały modulujące (tzn. sygnały pierwotne) na ogół nie są sinu- 
soidami o stałej amplitudzie, a ich wartość chwilowa jedynie w bardzo krótkich 
okresach czasu jest zbliżona do odpowiadającej maksymalnej głębokości modula- 
cji my. W tych warunkach własności energetyczne modulatora zależą od Śred- 
niej — w długim okresie — głębokości modulacji m. Ocenia się, że jej wartość [13] 
najczęściej nie przekracza 0,30. 

Jeżeli długi czas uśredniania własności energetycznych modulatora można po- 
dzielić na przedziały, w których sygnał modulujący może być uznany za bliski 
sinusoidalnemu o pewnej stałej w danym okresie amplitudzie i pulsacji w, nie 
przekraczającej pasma AQQzgp obwodu rezonansowego, wówczas na podstawie 
zależności (6-15) oraz (6-11) można dla średniej w długim czasie sprawności 
7 napisać 


m2 
nES 1 | = BALA ż 6-16 
7 R Tw 2) 7 1M-TEm, (6-16) 


Podstawiając orientacyjne wartości: 74 = 0,65, my = 0,8, m = 0,3 otrzymamy 


ax z G05(03) |. 205020 
1(%) = 65—T+08 e * 38% 


W rzeczywistych modulatorach tego rodzaju średnie sprawności często nie osią- 
gają nawet tego już i tak niskiego poziomu. Oznacza to, że modulatory amplitudy 
ze sterowanym kątem przepływu są niekorzystne z punktu widzenia strat mocy. 
Należy jeszcze podkreślić, że jak wynika z zależności (6-9), (6-10) oraz (6-13) 
i (6-14) moc tracona w lampie czy tranzystorze 


P, = P4—P, 


osiąga wartość największą w stanie zbliżonym do stanu fali nośnej i w tych wa- 
runkach trzeba sprawdzać stan energetycznego obciążenia ES'” lub dobierać 
typ ES i warunki jego chłodzenia. Pomimo tych wad modulatory ze sterowanym 
kątem przepływu znajdują zastosowanie zwłaszcza w urządzeniach małych mocy 
i o niezbyt wygórowanych warunkach jakościowych. Wynika to nie tylko z tego, 
że są to układy proste i wymagające niewielkich mocy sygnałów sterujących, 
ale również z tego, że modulatory innych rodzajów także nie są wolne od istotnych 
wad. 

Jeżeli taki modulator realizujemy na lampie elektronowej?”, wówczas najczęściej 
przybiera on postać jednego z układów pokazanych na rys. 6-5 i nazywanych 
modulatorami siatkowymi. Jak widać, możliwych jest wiele spo- 
sobów wprowadzania sygnałów: modulującego (u, , w) i modulowanego (ux, Ś2y) 
do obwodu siatkowego. Istotną rolę odgrywają tutaj kondensatory blokujące 


U Takie obliczenia są związane z pewnym „,marginesem bezpieczeństwa”, ponieważ przy nor- 


malnej pracy modulatora wystąpi pewien przyrost mocy P, oddawanej do obwodu, zmniejsza- 
jący grzanie lampy czy tranzystora. Margines ten jest niewielki, rzędu 5%. 

2) Realizacje lampowe stosujemy współcześnie jedynie w zakresie dużych mocy (co najmniej 
Setki watów) i wielkich częstotliwości. 


C,. (o stosunkowo malej pojemności) i Cz (o dużej pojemności) zamykające 
obwody dla sygnałów o pulsacjach odpowiednio (2y i w. Brak takiej blokady 
powoduje ziożone rozpływy prądów o tych pulsacjach, które mogą prowadzić 
do szeregu zjawisk pasożytniczych. Rozwiązania rezonansowych obwodów wyj- 
ściowych mogą być także bardzo różne. Trzeba pamiętać, że obwód taki powinien 
zapewniać zarówno odpowiednią filtrację niepożądanych składowych widma 
i mieć odpowiednią szerokość pasma, jak też realizować optymalny stan dopaso- 
wania energetycznego [16], [17]. 


Q 


dy = const 
U kh u 
Ape < Roc < Rae 


statyczne (e) przy różnych rezystancjach R, [13] 
OW — obwody wyjściowe 


Należy zwrócić uwagę, że zmiany „współczynnika transformacji” rezystancji 
obciążenia Ry wpływają także na charakterystyki statyczne modulatora w sposób 
jakościowo pokazany na rys. 6-5e [13]. Przy starannym (dość krytycznym) wy- 
borze warunków pracy takich modulatorów można osiągać maksymalne głębo- 
kości modulacji my = 0,8--0,9 przy sprawnościach w stanie fali nośnej docho- 
dzących do wartości ny = 35--40%,. Jednym z ograniczeń sprawności jest tutaj 
względnie mały współczynnik wykorzystania napięcia $, < 0,9 [11], wynikający 
z niekorzystnego wpływu tzw. stanu przewzbudzonego pracy modulatora, kiedy 
powstają znaczne deformacje wierzchołka impulsu (wskutek dużych prądów 
siatki w lampie czy prądu bazy w tranzystorze). Jeżeli w dodatnim szczycie 
sygnału modulującego modulator wchodzi znacznie w stan przewzbudzony, 
wówczas powstaje wyraźne zagięcie charakterystyki statycznej modulatora, pro- 
wadzące do nieliniowych zniekształceń przesyłanego sygnału. 
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Rys. 6-5. Modulatory siatkowe (a--d) oraz ich charakterystyki 
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Modulatory tranzystorowe tego typu są realizowane jako modulłatory 
bazowe (rys. 6-6a) lub modulatory emiterowe (tys. 6-6b). 
Zaletą modulatorów bazowych [12] jest niewielka wartość mocy wymagana od 
Źródła sygnału modulującego (w), natomiast istotną wadą — znaczna nielinio- 
wość charakterystyki modulatora"”, uniemożliwiająca uzyskiwanie większych 
wartości maksymalnej głębokości modulacji (m, < 0,7--0,8). 


+Eę 


Mate wartosci 
S2y/ dy 


Większe warfości 
ŚDy 4 4 


Rys. 6-6. Modulatory bazowe (a) i emiterowe (b) 
oraz występujące w nich przebiegi prądów [12]-- [14] 


Modulatory emiterowe odznaczają się nieco lepszą liniowością aniżeli bazowe — 
zwłaszcza przy m > 0,7 — natomiast wymagają znacznie większej mocy sygnału 
modulującego?. Liniowość ta ulega pogarszaniu [12], gdy wykorzystanie prądowe 
tranzystora 


1 Istnieje możliwość częściowej kompensacji tych zniekształceń nieliniowych modulatora po- 
przez odpowiednie zaprojektowanie wzmacniacza sygnału zmodulowanego [12]. 

2) W obu rodzajach modulatorów składowa napięcia u,, o pulsacji w powinna mieć podobną 
amplitudę, jednak poziom rezystancji wejściowej dla sygnału modulującego jest w modulatorze 
emiterowym znacznie mniejszy (rzędu re.). 


SE le max 
Że 


I dop 

przekracza 0,8--0,9, a ponadto zasadniczo zależy od wyboru początkowego 
punktu pracy (Eg) i amplitudy fali nośnej (U. Optymalne wartości kąta przepły- 
wu w stanie fali nośnej wahają się w granicach O gysp: = 65-90” (w zależności 
od rezystancji R,,), natomiast dla dodatniego szczytu modulacji Ogysp: = 100-- 
120? [12]. 

Trzeba podkreślić, że projektowanie takich modulatorów staje się szczególnie 
trudne przy pulsacjach fali nośnej 624, dla których istotną rolę zaczyna odgrywać 
inercyjność tranzystora (pojemność i indukcyjność doprowadzenia emitera, 
czas przejścia nośników). Problem ten dokładniej został omówiony w [11], 


Qa 5 *E c 
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Rys. 6-7. Przykłady modulatorów z polaryzacją dynamiczną [12] 


rozdz. 9. Przejawem tej inercji jest zmiana kształtu impulsów prądów płynących 
w tranzystorze, pokazana jakościowo na rys. 6-6c, powodująca zmniejszenie 
sprawności energetycznej. Ważną cechą takich modulatorów tranzystorowych 
jest przepływ stosunkowo znacznych prądów bazy. Impulsy prądu bazy mogą 
ładować odpowiednio dobrane kondensatory Cs, prowadząc w ten sposób do 
powstawania polaryzacji dynamicznej. W granicznym przypadku pozwala to na 
usunięcie z układu źródła (stabilizowanego) napięcia Ez i realizację modulatora 
z pełną polaryzacją dynamiczną. Przykłady takich modulatorów przedstawia 
rys. 6-7. Są to modulatory nieco gorsze, ale odznaczające się szczególną prostotą 
i dlatego czasami stosowane w popularnych urządzeniach elektronicznych. 


6.2.1.3. Modulatory ze zmianą rozpływu prądu 


Odrębną grupę modulatorów amplitudy stanowią układy ze sterowanym 
rozpływem prądu. 
W przypadku modulatorów lampowych przykładowa postać układu tego typu — 
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£a3 < £a2 <£a! 


nazywana ogólnie źmodulatorami anodowymi jest pokazana na 
rys. 6-8a. Jak widać, sygnał modulujący u„(t) jest wprowadzany do obwodu 
anodowego, gdzie oddziałuje na wartość chwilową „,napięcia zasilającego” e, 


e.(t) = Ex +um(t) 
Sygnał modulowany uy(t) jest wprowadzany do obwodu siatki i sumowany ze 
stałym napięciem polaryzującym £,. Pierwszym warunkiem prawidłowej pracy 
modulatora anodowego jest takie ustalenie zarówno amplitudy sygnału modulo- 


wanego Ux, jak też napięcia E,, by wartość chwilowa sumy tych napięć stawała 
się dodatnia w znaczącej części okresu sygnału modulowanego. Dzięki temu 


kai 


8 | Rys. 6-8. Model modulatora anodowego (a) oraz jego 
UN charakterystyki (b) 


bowiem powstają warunki konieczne dla przepływu znaczących prądów siatki, 
bez czego praca takiego modulatora jest praktycznie niemożliwa. Jeżeli w takim 
stanie sygnał modulujący zmieni wartość „,napięcia zasilającego” e„, to wpłynie 
tym samym na rozpływ prądu katodowego pomiędzy anodą i siatką, prowadząc 
do zmian impulsów prądu anodowego pokazanych na rys. 6-8b. Rysunek ten 
przedstawia kształtowanie impulsów prądu anodowego przy różnych wartościach 
napięcia stałego E,= E,+AE, a więc jakby przy różnych „,zapamiętanych” 
wartościach chwiłowych sygnału modulującego. Widać, że zmianom napięcia 
E, towarzyszą zarówno zmiany wartości maksymalnej prądu anodowego /łM; 


jak też bardzo znaczne zmiany kształtu impulsów prądu, charakterystyczne dla 
pracy w stanie przewzbudzonym wzmacniacza klasy C. Praca modulatora — 
wzmacniacza klasy C — w stanie przewzbudzonym jest zatem pierwszą ważną 
cechą modulatora anodowego. 

Wyznaczając!” dla kolejnych wartości E, amplitudę składowej podstawowej 


prądu anodowego /,, o pulsacji Qy oraz wartość składowej stałej /,, otrzymamy 
zależności o charakterze pokazanym na rys. 6-9a. 

Dla ocenienia własności energetycznych modulatora anodowego załóżmy, że 
zmiany te są liniowe, tzn. odpowiadają liniom przerywanym 4, B na tym rysunku. 
Możemy wtedy napisać 


l,o = a,E (6-17) 
I R GE, (6-18) 
-_-___ Jłan 
a e ; "medowebu d zony 


0 Eow £aM 


Rys. 6-9. Charakterystyki (a, b) oraz bilans energii w modulatorze anodowym (c) 


i w konsekwencji 


P, = E,l,, = a,E2 (6-19) 
72 2 
P, = = = ów p? (6-20) 
2 
P, = P,-P, = (a, - Bie |; (6-21) 


Graficzną ilustracją zależności (6-19) -- (6-21) jest rys. 6-9b. Szczególną uwagę 
zwraca tutaj to, że chociaż zmianom wartości napięcia E, towarzyszą znaczne 


D Można to zrobić zarówno doświadczalnie, jak też teoretycznie, stosując np. metody wielo- 
punktowe (patrz [11], rozdz. 9) z odpowiednimi komputerowymi procedurami obliczeniowymi. 
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zmiany wszystkich mocy, to jednak sprawność anodowa 4 pozostaje stała 


aż Rec 2 
3. TAM RSE R = const (6-22) 
SAR aykż"— > Daj, 0% 


Wartość tej sprawności może być przy tym stosunkowo duża (7 = 0,85--0,9), 
ponieważ modulator — wzmacniacz klasy C— pracuje przy stałym i wysokim 
wykorzystaniu napięcia ,,zasilającego” E.. Jest to druga ważna cecha modu- 
latora anodowego. 

Wartość E,y odpowiadająca stanowi fali nośnej (u„ = 0) powinna znajdować 
się w środku prostoliniowych odcinków zależności /,, = /(E.) i odpowiednio 
lo = g(E,). Oznaczmy wartości tych składowych w stanie fali nośnej przez 
Lin 1 Iaon (rys. 6-9b). Przy wartości E,y — odpowiadającej największej wartości 
chwilowej sygnału modulującego u„ o amplitudzie odpowiadającej maksymalnej 
głębokości modulacji my — mamy odpowiednio I, 1 Zaca: 

W podanych warunkach muszą zachodzić zależności 


an = zh (6-23) 

am R? (6-24) 

En = a" (6-25) 
a stąd 

P;x = WE (6-28) 


W rzeczywistym procesie modulacji stan granicznego wymodulowania z współ- 
czynnikiem głębokości modulacji m, zachodzi, jak wiemy, rzadko. Dlatego 
istotna jest ocena średnich stanów energetycznych. Załóżmy więc, że wprowadze- 
nie sygnału modulującego u„ do obwodu anodowego zmienia napięcie E, w sposób 
sinusoidalny, tzn. mamy 


E,(m, t) = Egn+mEayCcosot (6-29) 
a więc zgodnie z rys. 6-9a 

Lot, £) = Lon +mIoyCcOsot (6-30) 

I4(m, t) = Lyn +mIyyCOsO0t (6-31) 
Zmianom będą ulegać także moce 

Pa(m, t) = E,(m, t)l„o(m, t) = Pyy(l + mcosot)? (6-32) 


Roc 


; lĄ(m, t) = Pow(1 +mcosot)2 (6-33) 


P,(m, t) = 


Średnie za „długi” okres sygnału modulującego T= za wartości tych mocy 


wyniosą 


T 
— 1 
d = q Palm, dt = 
0 


T 2 T 2 
= 2a | ( cE m |ar | (2mcosor+ 1 coszor ae = 
0 [0 


T 2 
m2 m? ; = 
= Pan LGGJE = Panh Pan" = Fa + Pa (6-34) 
T 
= l m 
B= z) P.(m, t)dt = Pd1+ 7 (6-35) 
T. 2 
= sz +23 yć 
P, = FyGZEG = (Pin =" oN) (+77) (6-36) 


. RZ Pos . i 
Pierwsza składowa mocy dostarczanej Pyg = Pyy = TE jest związana z przepły- 


wem stałego składnika prądu 7,o(m, t) i dlatego odpowiada mocy dostarczanej 
z zasilacza o stałym napięciu £;. 

2 
Druga składowa tej mocy Py = Pay zależy od stanu wymodulowania i od- 
powiada składowej zmiennej prądu Zzym.:). Może być ona dostarczona do modu- 
latora jedynie ze wzmacniacza sygnału modulującego:(WSM na rys. 6-9c). Wartość 
tej składowej mocy dostarczanej przy granicznym wymodulowaniu my, i po 


uwzględnieniu zależności (6-22) można opisać zależnością 


(6-37) 


Jak widać, przy spotykanych wartościach m, = 1 jest to moc znaczna i porówny- 
walna z mocą P;, dostarczaną przez zasilacz. Jeżeli uwzględnimy fakt, że z pew- 
nych względów praktycznych”? moc ta jest dostarczana poprzez transformator 
o sprawności 7r,, to łatwo stwierdzimy, że trzecią ważną — i negatywną — cechą 
modulatora anodowego jest konieczność stosowania wzmacniacza WSM o dużej 
mocy wyjściowej. 

Na koniec tych rozważań zauważmy jeszcze, że o cieplnym obciążeniu energe- 
tycznym elementów modulatora — w tym lampy — decyduje średnia wartość 
współczynnika głębokości modulacji m (= 0,3). Bilans tych mocy wynikający 


D Transformator umożliwia stosowanie przeciwsobnych wzmacniaczy klasy B (AB) sygnału 
modulującego (WSM) odznaczających się dużą sprawnością energetyczną. 
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natychmiast z zależności (6-34) -- (6-36) jest pokazany na rys. 6-9c. Zwróćmy 
jeszcze uwagę na to, że praca w stanie przewzbudzonym wymaga dostarczania 
pewnej mocy P;y, ze źródła napięcia E, oraz określonej mocy ze źródła sygnału 
modulowanego uy(t) i oznacza wydzielanie się znacznych mocy w siatce lampy. 
Wartość rezystancji, którą jest obciążony wzmacniacz sygnału modulującego 
WSM na zaciskach A, B (rys. 6-9c), wynika bezpośrednio z charakterystyki 
lo = /(E,). Jeżeli bowiem wzmacniacz wymusi zmiany napięcia E, z amplitudą 


U, , to proste przerzutowanie przez charakterystykę z rys. 6-9a pozwala wyznaczyć 
amplitudę I„ zmian składowej /,9. Przyjmując liniową aproksymację w postaci 
zależności (6-17) będziemy mogli napisać 


l, = a, U. (6-38) 


Rys. 6-10. Statyczne charakterystyki modulatora 
anodowego przy różnych wartościch rezystancji 
R. [18] 


a stąd 


Ry, p 5 —— = —— (6-39) 


Istotny wpływ na własności modulatora anodowego wywiera wybór całkowitej 
(z uwzględnieniem obciążenia R,) rezystancji dynamicznej obwodu R,,. Wynika 
on bezpośrednio z analizy własności wzmacniacza klasy € ([11], rozdz. 9 oraz 
np. [16], [17]) i prowadzi do zależności zilustrowanych rys. 6-10. Widać, że przy 
większych rezystancjach R,, liniowość ulega poprawie, ale równocześnie do wy- 
modulowania wymagana jest większa amplituda napięcia ze wzmacniacza sygnału 
modulującego WSM, a ponadto maleje moc fali nośnej (tzn. również moc sygnału 
wyjściowego — zmodulowanego) [18]. 

Realizacje modulatorów anodowych mają najczęściej postać układów przedsta- 
wionych na rys, 6-1la--c. W układzie z rys. 6-1la dławik Dł i kondensator C, za- 
bezpieczają przed przepływem dużych prądów o pulsacji (2y w obwodach wzmac- 
niacza WSM i zasilania. Wadą tego układu jest występowanie wysokich napięć 
„„zasilających” E, na obwodzie rezonansowym, co wymaga specjalnej konstrukcji 
cewek, utrudnia strojenie itp. Z tego właśnie względu często spotykamy modula- 
tory z zasilaniem równoległym — pokazane na rys. 6-11b, c, gdzie kondensatory 
C;, C, pozwalają na uniknięcie wady układu z rys. 6-1la. 

Zasadniczą cechą realizowanych praktycznie modułatorów anodowych jest pow- 
szechne stosowanie dynamicznej polaryzacji siatki E,;. Polaryzacja ta wymaga 
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Rys. 6-11. Przykłady realizacji modulatorów anodowych (a--+c) oraz konstrukcja charakterystyki 
takich modulatorów przy dynamicznej polaryzacji (d) 


włączenia odpowiednio dobranego dwójnika R;* C, (rys. 6-11) i jest możliwa 
wskutek pracy modulatora w stanie przewzbudzonym, kiedy płyną znaczne prądy 
siatki. Impulsy prądów siatki są największe przy małych wartościach napięcia 
zasilającego E,, co prowadzi do zależności E; .,, = /(E,), pokazanej na rys. 6-11d. 
Charakterystykę modulatora z taką polaryzacją można wykreślić w polu charak- 
terystyk I,, = g(E,), zdjętych przy stałych wartościach polaryzacji E, w sposób 
przedstawiony na rys. 6-11d. Widać, że charakterystyka ta staje się bardziej prosto- 
liniowa, a ponadto można pokazać [18], że wymagana wartość mocy sygnału 
modulowanego (624) w wyniku powstających tutaj zmian kąta przepływu © staje 
się mniejsza. 


Dla osiągnięcia dużych wartości granicznego współczynnika głębokości modu- 
lacji m, włącza się czasami w obwód anodowy dwójnik R,„, C„, pokazany przy- 
kładowo na rys. 6-llc. Powstaje wówczas na oporniku R,„ spadek składowej 
stałej napięcia (U4y < U), natomiast amplituda składowej tego napięcia o często- 


tliwości sygnału modulującego (U,), dzięki kondensatorowi C„, pozostaje prak- 
tycznie stała. Pogłębiona w ten sposób modulacja napięcia zasilającego pozwała 
pogłębić modulację sygnału otrzymywanego na obwodzie rezonansowym. Pod- 
kreślmy na koniec, że wybór indukcyjności dławików, pojemności kondensato- 
rów: sprzęgających, blokujących, realizujących dynamiczną polaryzację (C.), 
pogłębiających modulację (C,„) itd. wynika z analizy pasmowych własności modu- 
latora [18]. 


E 


14 =03*07 V 
Ug=(15>20)U4 


Gre 1 (66) 4 (e) 


| | 

| | | | Rys. 6-12. Model modułatora 
| kolektorowego (a) i jego 

| | | 


charakterystyki (b--d) 


Tranzystorowymi modulatorami amplitudy ze sterowanym rozpływem prądu są 
modulatory kolektorowe. Modelowy układ takiego modulatora 
przedstawia rys. 6-12a. Wprowadzenie sygnału modulującego do obwodu kolek- 
tora wywołuje zmienność wypadkowego napięcia „,zasilającego” e. (E, — przy 
badaniach statycznych modulatora), co może powodować zmienność rozpływu 
prądu emitera. Możliwość ta wynika bezpośrednio z charakterystyk tranzystora, 
pokazanych na rys. 6-12b', gdzie widoczny jest gwałtowny wzrost prądu bazy, 
występujący dla napięć ups przekraczających poziom graniczny U5. Przebieg 
tych charakterystyk zależy od napięcia E,, jak to pokazuje rys. 6-12c, co prowadzi 
do oddziaływania na kształt i amplitudę impulsów zarówno prądów kolektora, 
jak też bazy. Specyficzną własnością takich przewzbudzonych stanów pracy 
tranzystorowego wzmacniacza klasy C jest występowanie impulsów prądu kolek- 
tora o zmiennym kierunku przepływu prądu (rys. 6-12c). Przepływ znacznych 
„ujemnych” prądów kolektora powstaje w wyniku inwersyjnej pracy kolektora, 
gdy zaczyna on pełnić funkcje elektrody wprowadzającej nośniki, tzn. emitera”. 
Wchodzenie tranzystora w głębokie —i niekorzystne — stany przewzbudzone 
przebiega dzięki temu znacznie gwałtowniej aniżeli we wzmacniaczach lampo- 
wych. Praktycznie oznacza to wzrost wrażliwości takich modulatorów na wartość 
parametrów układu — w tym wartość całkowitej rezystancji dynamicznej obwodu 
obciążenia R,, [12]. Jest to jeden z powodów, wskutek którego projektowanie 
modulatorów kolektorowych jest zadaniem trudnym. Drugim powodem — co 
najmniej równorzędnym — są znaczne odstępstwa rzeczywistego kształtu impul- 
sów prądów od modelowych. Wynikają one ze znacznego oddziaływania nie- 
liniowych pojemności tranzystora (czy ogólriej jego cech inercyjnych) i prowadzą 
często do przebiegów przykładowo pokazanych na rys. 6-12d [12]. Trzecim 
wreszcie istotnym czynnikiem, jaki trzeba uwzględniać przy projektowaniu modu- 
latorów kolektorowych, jest konieczność zapewniania liniowych charakterystyk 
modulacji przy możliwie małej mocy traconej w tranzystorze i możliwie małej 
mocy sygnału modulowanego (24). Przy optymalnym wyborze warunków pracy 
można jednak otrzymać charakterystyki l, = J(E) i 1, = o(E,) przykładowo 
pokazane na rys. 6-13a i w konsekwencji warunki energetyczne zilustrowane 
rys. 6-13b. Jak widać, są one niemal identyczne*) jak w modulatorze anodowym 
i z tego względu wszystkie wnioski dotyczące własności energetycznych tamtych 
modulatorów mogą być bezpośrednio przeniesione na modulatory kolektorowe. 
Układy prostych modulatorów kolektorowych przedstawiono na rys. 6-14. Nie 
spotyka się praktycznie modulatorów z zasilaniem równoległym, co wynika przede 
wszystkim z małych wartości dopuszczalnych napięć zasilających E,.. Natomiast 
regułą jest stosowanie polaryzacji dynamicznych Eg, powstających dzięki włącza- 
niu dwójników Rg, Cg. Mechanizm oddziaływania takiej polaryzacji na cha- 


1 Wartości liczbowe napięć U, i Us podane na tym rysunku można uważać za typowe dla tran- 
zystorów większych mocy, z jakimi najczęściej mamy tutaj do czynienia [12]. 

% Napięcia E;, Eę' na rys. 6-12c są rzędu 50--150 mV. Należy także podkreślić, że w przypadku 
tranzystorów z jednorodną bazą powstają także znaczące „„ujemne”* impulsy prądu bazy. 

3. Na ogół nieco bardziej odbiegają od prostoliniowych, co powiększa błąd oszacowania war- 
tości mocy Py, P,, P;. 
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Rys. 6-13. Charakterystyki statyczne modulatora kolektorowego 
(a) i wynikające z nich charakterystyki energetyczne (b) 


Rys. 6-14. Przykłady prostych modulatorów kolektorowych [12] 


rakterystyki modulatora jest identyczny jak w przypadku modulatora anodowego 
(patrz rys. 6-11d). 

Trzeba jednak powiedzieć, że w tym przypadku taka polaryzacja nie tylko lineary- 
zuje charakterystyki, ale ponadto skutecznie zabezpiecza przed wchodzeniem 
w nadmierne przewzbudzenie, a także pozwala istotnie zmniejszyć moc sygnału 
modulowanego ((2,)7. W modulatorach takich optymalną liniowość osiąga się 


v Zauważmy, że polaryzacja dynamiczna nie może zmieniać znaku, co powoduje pewne ogra- 
niczenie maksymalnych kątów przepływu ©. 


najczęściej wówczas, gdy przy ,,dodatnim” szczycie modulacji kąt przepływu 
prądu kolektora”? wynosi [12] 
O, max = 80-- 100” (6-40) 


Dla osiągania dużych wartości granicznych głębokości modulacji mw £ 1 przy dobrej liniowości 
i zadowalających parametrach energetycznych, stosuje się często modulatory złożone, których 
przykłady przedstawia rys. 6-15. Cechą szczególną układu z rys. 6-15a jest to, że sygnał moduło- 
wany (©2x), doprowadzany do bazy właściwego modulatora z tranzystorem 72, ma amplitudę 
wstępnie zmodulowaną przez układ (mniejszej mocy) z tranzystorem 7/. Optymalny układ tego 
rodzaju ma dobre parametry [12], a jedyną istotną jego wadą — poza pewną komplikacją — jest 
większy pobór mocy ze wzmacniacza sygnału modulującego WSM. Natomiast w układzie z rys. 
6-15b głęboką i liniową modulację osiąga się poprzez równoczesne wprowadzanie sygnału mo- 
dulującego w obwód kolektora i emitera (z przesunięciem fazy o 180”). Układ taki, zaprojekto- 
wany przez L. E. Geislera [12], wymaga starannego, często doświadczalnego, doboru rezystancji 
RQ, ale pozwała uzyskiwać wartości mu bliskie 100%. 


Q 


Rys. 6-15. Przykłady złożonych modulatorów kolektorowych [12] 
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a— układ z dodatkową (wstępną) modułacją sygnału modułowanego uN(N), b — układ L.E. Geislera z równoczesnym 


doprowadzeniem sygnału modulującego do kolektora i emitera tranzystora 


Dla dopełnienia obrazu wszelkich modulatorów lampowych i tranzystorowych 
należy dodać, że ich układy są często wzbogacane przez różnorodne obwody 
pomocnicze służące neutralizacji?*. W wyniku takich uzupełnień powstają wówczas 
albo pewne struktury mostkowe (neutralizacja szerokopasmowa), albo dodatkowe 
obwody rezonansowe, zmniejszające wpływ pojemności łączącej wejście i wyjście 
modulatora (neutralizacja wąskopasmowa). Rozwiązania szczegółowe można 
znaleźć np. w [11], [13], [16], [18]. 


Zjawisko modulacji amplitudy może wystąpić także w układach pozbawionych lamp czy tran- 
zystorów (nazywanych czasami biernymi), jeżeli zawierają one tylko odpowiednie elementy nie- 


U Z charakterystyk pokazanych na rys. 6-12 wynika, że kąty przepływu prądów: kolektora 
i bazy są różne. 

2) Pojęciem tym określa się we wzmacniaczach znaczne ograniczenie wpływu pasożytniczych 
sprzężeń zwrotnych, najczęściej wynikających z istnienia pojemności (np. C„„ w lampie, Cr. 
w tranzystorze) [11]. 


398/6 


liniowe. Przykładem często omawianym w literaturze dotyczącej zjawiska modulacji jest układ 
z rys. 6-16. 
Gdyby charakterystyka diody w całym zakresie napięć i prądów mogła być opisana zależnością 


ip = ao +A+Up+a2uD (6-41) 
a napięcia doprowadzane do diody były sinusoidalnymi sygnałami „„monochromatycznymi”, tzn. 
Up == Uy COSQyt+ UyCcOSOt (6-42) 
wówczas prąd w obwodzie można by zapisać w postaci 
ip = aqę+a+(Ux COSQyt+ Um COS wt) +a2(Ux cos Qyt+ 
+ Uncosot)? = a, Uy cos Qyt+a- Uy Un cos (Qy—w)t+ 
+ a Uy Un cos (Qu -+w)t+ R(0, o, 20, 20x) (6-43) 


» 


Rys. 6-16. Prosty modulator diodowy 


Przy odpowiedniej zależności między współczynnikami a;, a> i po odfiltrowaniu przez wyjściowy 
obwód rezonansowy składowych pasożytniczych R(0, w, 20, 2x) dostalibyśmy widmo zbieżne 
z widmem idealnie zmodulowanego sygnału [patrz zależność (6-6)]. W rzeczywistości charakte- 
rystyka diody ma nieliniowość różną od opisanej zależnością (6-41), a sygnały — zwłaszcza mo- 
dulujące — złożone (często ciągłe) widma. W takich warunkach zniekształcenia modulacji są 
tak duże” i niemożliwe do usunięcia w drodze liniowej filtracji, że wyklucza to praktycznie sto- 
sowanie takich modulatorów do przekazywania rzeczywistych informacji. Wynika to zwłaszcza 
z tego, że para składowych widma sygnału modulującego w;, wą wytwarza wówczas w widmie 
sygnału zmodulowanego prążki pasożytnicze [3] o pulsacjach 

Qx £mMm04, Oy ER02, by 2404 £0202 
gdzie m, n, a+, aa —liczby całkowite, 
przedzielające prążki właściwe o pulsacjach 

Oy £0; £02 


6.2.2. Modulatory amplitudy z ograniczonym widmem 


Jak wiadomo, w widmie sygnałów zmodulowanych amplitudowo, tzn. opisanych 
zależnością (6-3), występują dwie grupy pulsacji tworzących wstęgi boczne”: 
dolną ((Qy—w0;) i górną (Qy+w;) oraz prążek o pulsacji nośnej (Qy i znacznej 
(stałej) amplitudzie. Jakkolwiek odtworzenie informacji na podstawie sygnału 
zawierającego te wszystkie elementy widma jest najprostsze, to jednak ze względu 


1 Dokładniejsza analiza dla amplitud Ux i U„ porównywalnych oraz charakterystyki diody 
opisanej wielomianami — patrz np. [3), str. 139—142. Natomiast analiza dla przypadku, kiedy 
Ux > U, a charakterystykę diody aproksymujemy linią łamaną — patrz np. [15], str. 313—314. 
2» Spotykane są oznaczenia: wstęgi dolnej — LSB (Lower Side Band), wstęgi górnej — USB 
(Upper Side Band). 


na potrzebę ograniczenia pasma przeznaczonego na przenoszenie danego sygnału 
pierwotnego oraz celowość ograniczenia energii „biernych”” składowych widma 
są stosowane sygnały pozbawione niektórych spośród wymienionych składowych. 
Do ich wytwarzania muszą być dostosowane zarówno modulatory, jak też urzą- 
dzenia odbiorcze, zwłaszcza demodulatory (detektory). 


6.2.2.1. Modulatory z wytłumioną falą nośną (DSB-SC)” 


Modulatory mnożnikowe 


Za najprostsze modulatory tej grupy możnauznać modulatory mnożni- 
kowe, w których zasadniczą częścią układu jest układ wykonujący operację 
mnożenia. Układ modelowy takiego modulatora przedstawia rys. 6-17a. Mnożni- 


+E? 


Rys. 6-17. Przykładowe realizacje modulatorów mnożnikowych ze stłumioną falą nośną 


kiem może być tutaj w zasadzie dowolny spośród opisanych w rozdz. 4, cztero- 
ćwiartkowy (uy 2 0, u„ 2 0) układ mnożący. Najczęściej znajdują tutaj zastoso- 
wanie mnożące układy scalone, których podstawowe układy zostały pokazane 
na rys. 4-17 i 4-18. | 

W tej grupie modulatorów spotyka się jednak również realizacje odmienne, jak np. prosty mo- 


dulator z tranzystorem unipolarnym, pokazany na rys. 6-17b. 
Jeżeli tranzystor unipolarny pracuje w stanie nasycenia z całkowitą rezystancją obciążenia Ryc, 


1 DSB-SC — symbol będący skrótem słów: Double Side Band — Suppressed Carrier. 
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odpowiednio małą wobec rezystancji wyjściowej tranzystora, wówczas z dobrą dokładnością” 
zachodzi zależność 


Usz |? | 
ip = z i = | (6-44) 
U, 
Gdy w układzie z rys. 6-17b zrealizujemy polaryzację Es = U,, wówczas 

uBz = Egtuytum = UstUy tm (6-45) 
i zamiast (6-44) będziemy mogli napisać 
24p 1p: 
7 (Ux u)? = 3a Unlty + 7 (uż -+ uż) (6-46) 
Napięcie na obwodzie rezonansowym dostrojonym do pulsacji Qy zostanie wytworzone prak- 
tycznie przez pierwszy ze składników?, a zatem będzie ono określone przez iloczyn sygnałów: 
modulującego (u„) i modulowanego (zy). Proste przekształcenie trygonometryczne prowadzi do 
stwierdzenia, że w napięciu tym nie wystąpi składnik o pulsacji nośnej 2x. 
Zależność (6-44) i związany z nią wzór (6-46) są prawdziwe jedynie dla wypadkowych napięć usz 
większych od napięcia odcięcia U, tzn. dla uw(t)+um(f) 2 0. Ponadto trzeba zwrócić uwagę 
na to, że w przypadku polowych tranzystorów złączowych wejście w zakres dodatnich polary- 
zacji bramki ugz > Us © 0,7 V prowadzi do gwałtownego wzrostu prądu bramki, co może być 
przyczyną powstawania znacznych zniekształceń. 
Możliwa jest wreszcie realizacja modulatora tego rodzaju z zastosowaniem dowolnie zrealizo- 
wanych kwadratorów (patrz rozdz. 4) według schematu blokowego pokazanego na rys. 6-17c. 
Zadaniem filtru, jaki występuje na wyjściu tego modulatora, jest wydzielenie składowych wstęg 
bocznych ((2x £w0;) ze zbioru innych pasożytniczych składowych, jakie mogą powstać w wyniku 
odstępstwa własności poszczególnych podzespołów od idealnych (np. przy braku symetrii obu 
kanałów). 


Ogólnie o modulatorach tej grupy można powiedzieć, że są to typowe modulatory 
z małym poziomem mocy sygnałów wyjściowych i ograniczonych do setek kHz?” 


I Ds 


ip = 


częstotliwościach fal nośnych Fy = a 


Modulatory zrównoważone 


Sygnały zmodulowane bez fali nośnej można otrzymać także w modulato- 
rach zrównoważonych. Najprostsze układy takich modulatorów przed- 
stawia rys. 6-18. Zauważmy, że napięcie w obwodzie wyjściowym jest indukowane 
przez prądy ip; , ip> lub i, , i. zawsze w ten sposób*”, że jest ono proporcjonalne 
do ich różnicy. 

Zauważmy ponadto, że w każdym z tych układów zachodzą zależności 


Upi EF Uyt Up (6-47) 


Up? = UN — Um (6-48) 


VW rzeczywistych tranzystorach wykładnik potęgi często nieco odbiega od wartości 2,0 (na 
ogół jednak nie więcej jak o 5--10%). 

2) Ponieważ drugi ze składników ma jedynie prążki z częstotliwościami 0, w,, 202» bardzo różne 
od pulsacji rezonansowej w, obwodu. 

3) Opisywane są scalone układy mnożące z częstotliwościami granicznymi rzędu wielu MHz, 
ale brak dotychczas wiarygodnych danych o dokładnościach mnożenia w tak szerokich pasmach. 
* Wynika to ze sposobu wykonania i połączenia uzwojeń (umownie kropkami oznaczono po- 
czątki uzwojeń). 
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oraz”) 

Uebi Z Up tUm (6-49) 

Ueb2 Z UN" Up (6-50) 


Możemy zatem dla układów z rys. 6-18a i b (przy założeniu nieznacznego wpływu 
pojemności diody) napisać 


Upy = a(ip1 — ip2) (6-51) 
ip, = 1,(e7*P: —1) (6-52) 
ip = I,(€7*P2— 1) (6-53) 


a WIT CS 
G+ KE F. ()7! | k 


| e | 
| uw] DŁ De tu + aż LEkran śdy "Ścy 
| Lę! — 

REEEA WA 

da lim 55 | 


Q— s 
RCPĄ | : 
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Rys. 6-18. Przykłady modulatorów zrównoważonych (symetrycznych, przeciwsobnych) 


lub po podstawieniu do tych wzorów załeżności (6-47) 
Uwy = AI;E"N 0) [eV'nl) — e"Yn()] = Żal, eaWOsinhyu„(t) (6-54) 


Podstawiając uy(t) = UycosQyt możemy następnie dokonać rozwinięcia na 
szereg Fouriera, który ma w tym przypadku postać: 


gyUNcosQnt = By Ux) +2 >. B„(yUx)cosnQy t (6-55) 
n=l 


D u, — Składowa zmienna napięcia emiter-baza. 
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gdzie B„(x) — funkcje Bessela rzędu n od urojonego argumentu x. Podobnie 
rozwijając sinh x na szereg otrzymujemy 


: l | 
sinhyi = (u) + -zp(7m)" + zy (Pm) + --- (6-56) 
co po podstawieniu 
Um = U, cosot 


łatwo pozwala stwierdzić, że w widmie funkcji sinh yu„(t) nie występuje składowa 
stała i parzyste harmoniczne. 
Podstawiając (6-55) i (6-56) zauważymy, że w rozważanym układzie symetrycz- 
nym w widmie sygnału wyjściowego wystąpią jedynie składowe: 

grupa |: 0, Jw, 50, (Żk— l)» 

grupa II: Qyto 


grupa III: Qy+(2k-l)o (k=1,2,3,...) (6-57) 
grupa IV: m0Qy+(21—1)»w (m = 2,3, ...) 
(i m0, 142, »..) 


Jeżeli obwód wyjściowy jest obwodem (czy ogólniej filtrem) rezonansowym przy- 
stosowanym do przepuszczania składowych grupy II, wówczas skutecznie stłumi 
on składowe grupy I”. 

Warunkiem stłumienia składowych grupy IV —o dużych częstotliwościach — 
jest nie tylko znaczna dobroć tego obwodu, ale ponadto uniemożliwienie przecho- 
dzenia sygnału na wyjście poprzez pojemności między uzwojeniami. Praktycznie 
osiąga się to przez wprowadzenie pomiędzy te uzwojenia odpowiednio wykona- 
nych ekranów (rys. 6-18a, b). 

W przypadku zrównoważonego modulatora tranzystoro- 
wego (rys. 6-18c) możemy przyjąć 


ią = Z(eFe"er— 1) (6-58) 

i.2 = I,(e'Fereż— ]) (6-59) 
co wobec (6-50) pozwala napisać 

ią ia = IEEE [eFnlt) — g-Vin()] = J PNI) [YUm() _ -YKn(t)] (6-60) 


Zbieżność postaci tej zależności oraz dyskutowanej poprzednio zależności (6-54) 
świadczy o tym, że własności widmowe tego modulatora są identyczne z własno- 
ściami omówionych już zrównoważonych modulatorów diodowych. 

W pewnych przypadkach (np. w teletransmisji) zachodzi potrzeba realizacji 
szerokopasmowych modulatorów tego rodzaju. W takim przypadku stosowanie 
selektywnych obwodów rezonansowych na wyjściu staje się praktycznie nie- 
możliwe i znaczną pasożytniczą rolę zaczynają odgrywać składowe grupy I, wy- 
mienione w zestawieniu (6-57). Dla ich skompensowania rozbudowywujemy od- 
powiednio strukturę modulatora, przechodząc do układów podwójnie 


v Przy założeniu, że (2k—1)0 Ś (y—o. 
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zrównoważonych. Przykładem modelowym jest tutaj modulator poka- 
zany na rys. 6-19a, nazywany modulatorem kołowym lub pier- 
ścieniowym. 

Załóżmy dla uproszczenia, że spadek napięcia na opornikach R jest niewielki, 
a diody D/-- D4 są jednakowe. Z pierwszego założenia dla obwodów pokaza- 
nych — przykładowo — dla diod DI oraz D3 na rys. 6-19b wynikają następujące 
bilansy napięć: 


Up; "Uy—u, = 0 
Upa —Uyntu, = O 


Up3 FUN— U = 0 (6-6 1) 


UpątUnNt+U„ = O 


Rys. 6-19. Przykład realizacji modułatora 
kołowego (pierścieniowego) 


Założenie identyczności diod pozwala natomiast napisać 
ipq = I,[EFENtm) — |] 
ipa = I,[e/*N="m - 1] (6-62) 
ips = If tm) — 1] 


ipą = I,[e/C"N="Hm — |] 
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Z równań prądów w węzłach 7 i 2 otrzymujemy 
ią = ip1—ip2 = I,e'N[e/lm— eV] (6-63) 
ip = ip3—ipą = Ie TY'N[e/lm— eT Yim] (6-64) 
Ostatecznie napięcie wyjściowe u„, możemy opisać zależnością 
Uwy = R(I4—ip) = RIJ(E'*n— e" Finy(eVN —_g"rN) — 
= 4R7,sinh(yu,)sinh(yuy) (6-65) 


Rozwinięcie funkcji sinh x na szereg pozwala jeszcze napisać 


ka = ŚRI |) gy ou) + gębowy" -.||000+ 


+pórud? +... (6-66) 
Wynika stąd, że przy 
Up = U„Ccosot 
Uy = UyCOSQyt 


na wyjściu modulatora kołowego wystąpią jedynie pulsacje będące liniowymi 
kombinacjami harmonicznych nieparzystych pulsacji (Qy i w, a więc jedynie 
następujące grupy składowych: 


grupa A: Qyto 
grupa B: (Q£y+(2n—1l)o; (n = 2,3, ...) (6-67) 
grupa €: (2m— 1)Qy £(2/—1)o; (m = 2,3, ...) 

([='05;1,2, 3; 52) 


Tak więc w porównaniu z prostym modulatorem zrównoważonym (rys. 6-18) 
z widma wyjściowego została wyeliminowana składowa o pulsacji » oraz składowe 
powiązane z parzystymi harmonicznymi (x. 
Analogiczne rozważania można przeprowadzić dla modulatorów kołowych, 
w których oporniki R zastąpiono dławikiem z odczepem w środku (rys. 6-19a) 
lub też transformatorem 7r2 (rys. 6-19c). W tym ostatnim przypadku wykonanie 
i połączenie uzwojeń musi zapewniać spełnienie zależności 

Uwy = Y(I4 — iz) 
Kompensacja niepożądanych składowych widma we wszystkich modulatorach 
zrównoważonych w znacznym stopniu zależy od identyczności charakterystyk 
zastosowanych diod czy tranzystorów. Warunki takie można obecnie osiągnąć 
poprzez realizację odpowiednich zestawów diod czy tranzystorów w postaci 
monolitycznych układów scalonych. 
W przypadku konieczności realizacji omawianych modulatorów bez użycia 
specjalnych zestawów scalonych, a więc przy użyciu elementów dyskretnych, 
można przybliżyć się do stanu identyczności charakterystyk poprzez wstępną 


selekcję diod czy tranzystorów oraz użycie oporników wyrównawczych R; = Ry, 
przykładowo pokazanych na rys. 6-19c. 

Poza dotychczas omawianymi układami modulatorów diodowych istnieją inne 
modulatory o identycznych lub zbliżonych własnościach widmowych (patrz np. 
[23], str. 280—283). Różnice pomiędzy tymi różnorodnymi układami polegają 
głównie na różnych sposobach doprowadzania do diod obu sygnałów: uy(t) 
oraz u„(£), a także na różnych sposobach sumowania prądów poszczególnych diod. 
W szczególności istnieje czterodiodowy odpowiednik modulatora kołowego — 
tzw. modulator krzyżowy [23], w którym bezpośrednio otrzymujemy 
wyjście asymetryczne. 

Zależności o postaci (6-61) można także otrzymać dla napięć emiter-baza przy 
odpowiednio połączonym zespole tranzystorów. Ze względu na analogiczną 
zależność prądu kolektora od tych napięć otrzymujemy wtedy równanie prądów 
analogiczne jak (6-62) i w konsekwencji takie same zależności widmowe. W takim 
modulatorze niski poziom niepożądanych składowych widma otrzymujemy jedy- 
nie po dokładnym spełnieniu warunku identyczności tranzystorów. Identycz- 
ność taką można osiągnąć praktycznie jedynie poprzez zastosowanie odpowiednich 
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zestawów tranzystorów, w postaci monolitycznych układów scalonych. Szczegóło- 


we rozwiązania takich tranzystorowych modulatorów zrównoważonych można 
znaleźć np. w [3], str. 173. 


Modulatory kluczowane 


W grupie modułatorów amplitudy bez fali nośnej na szczególną uwagę zasługują 
modulatory kluczowane. Zasadniczym podzespołem tych modulato- 
rów jest układ kluczujący UK, który sterowany sygnałem modulującym u„(t) 
oraz sygnałem modulowanym uy(t) o dużej amplitudzie i (czasami) postaci 
zbliżonej do fali prostokątnej"? wytwarza sygnał wyjściowy o postaci 


Uwyuk) = Y(t)um(t) (6-68) 
gdzie funkcja kluczowania y(t) może być dwu rodzajów: 
+ 1 w okresach czasu, gdy cos(Żyt > 0 
1) 70)= | 0 w pozostałych okresach czasu e 
+ 1 w okresach czasu, gdy cosś(Żyt 2 0 
DE (A w pozostałych okresach czasu o: 
Rozkładając funkcję kluczowania y(t) na szeregi Fouriera otrzymamy 
a) przypadek układu kluczującego I rodzaju 
UpyUK)(E) Z Um(t) E + Ę > (— PE Goś(2IĘ: DO] z 
PAR — 1+2/ 
= Um(t) E + Ż 04 — 06 E| (6-71) 
2 m 3r 


D/W wyniku dwustronnego obcinania sinusoidy. 
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z 


b) przypadek układu kluczującego II rodzaju 


4 00 
iwa) = UB) | -Dqzzcos(21+1)Qyt = 
ł=0 


= wlo|-> COS! — -COSZOyt+--COSSOyt+ | 


(6-72) 


Zakładając dalej, że 


Um 2 U„COSOŁ 


Sm(t.) 


Feltr 
) Sc, *5W 


Sdyroy Sy śdyt Wy 


Rys. 6-20. Schemat blokowy modulatora kluczowanego (rys. a) oraz widma sygnału modulującego 
Śm(w) i zmodułowanego Swy(0) (rys. b) 


łatwo zauważymy, że widma sygnału wyjściowego takich układów kluczujących 
zawierają: 
— przy układzie kluczującym I rodzaju 

0, Qyto, 3QytQo, ...,(łQk-l)Qyto (k=0,1,2,...) (6-73) 


— przy układzie kluczującym II rodzaju 
Qyto, JQxy to, ... (£k-NQyto (k=0,1,2,...) (6-74) 


Zauważmy, że w widmie tym nigdy nie występują składowe o pulsacjach Qy+t 
+no(n = 2, 3, ...), czy ogólniej mQytno(m = 1,2,3,...,n = 2,3, ...). 
Świadczy to o możliwości wydzielenia filtrem o pulsacji środkowej (Qy samych 
wstęg bocznych, nie zniekształconych sygnałami pasożytniczymi i w konsek- 
wencji prowadzi do modulatorów o układzie blokowym pokazanym na rys. 6-20. 
Na rysunku tym pokazano także przykładowe widma sygnałów: modulującego 
i zmodulowanego. 

Przykłady układów kluczujących pierwszego rodzaju pokazano na rys. 6-21. 
Działanie układów diodowych pokazanych na rys. 6-2la i b jest oczywiste. W obu 
tych układach napięcie modulowane uy(t) równocześnie wprowadza wszystkie 
diody albo w stan przewodzenia, albo stan zaporowy, co pozwala ich działanie 
utożsamiać z zespołem synchronicznie zamykanych kluczy. Zwróćmy uwagę, że 
przy symetrycznie wykonanych transformatorach napięcia u(gy) OrAZ Uax) NA 
zaciskach wejściowych i wyjściowych układu z rys. 6-2la są zerowe. Najprostszy 
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Rys. 6-21. Przykład realizacji układów kluczujących I rodzaju oraz ich charakterystyki 
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układ kluczujący z tranzystorem unipolarnym przedstawia rys. 6-21c. Napięcie 
uy(t) moduluje rezystancję kanału”, co w konsekwencji pozwala zrealizować 
funkcję kluczowania y(t) zbliżoną do pokazanej na rysunku. Rezultatem są 
przebiegi napięcia wyjściowego u,„,cuk» przykładowo pokazane dla napięcia sinu- 
soidalnie zmiennego. Przy większych wartościach pulsacji (24 istotne zakłócenia?) 
w pracy takiego układu mogą powstawać wskutek działania pojemności C;.. 
Dla zneutralizowania jej wpływu stosuje się czasami [26], [27] wprowadzanie 
poprzez dodatkowe obwody (R», R3, C na rys. 6-21c) sygnału kompensującego 
o przeciwnej polaryzacji (—aux). Inną wadą takich prostych modulatorów jest 
ich znaczna impedancja wyjściowa, powodująca dużą wrażliwość na pojemności 
obciążające układ kluczujący. Jest to jeden z powodów stosowania układów 
kluczujących ze wzmacniaczami operacyjnymi, pokazanych na rys. 6-2ld i e. 
W pierwszym z tych układów napięcie uy(t) w postaci ciągu ujemnych impulsów 
powoduje okresowe zatykanie tranzystora 7. Napięcie u,(t) tego tranzystora 
jest przy tym dodatkowo formowane poprzez wprowadzenie dwójnika R;,,C, 
przyspieszającego przejście w stan zaporowy [27]. Przy nieprzewodzącym tran- 
zystorze układ staje się prostym sumatorem [11], a oba napięcia u, oraz Eg, wpro- 
wadzane na wejście odwracające (—) wzmacniacza, podlegają jednostkowej 
inwersji”), tzn. 


Uwy(UN) F Ec—Um (6-75) 


Przy wartościach uy bliskich zeru na bazie tranzystora występuje znaczne dodatnie 
napięcie doprowadzane poprzez rezystancję Rą z zasilacza Eg i tranzystor znajduje 
się w stanie nasycenia. Napięcie kolektor-emiter w tym stanie maleje do wartości 
ueEN, Wynoszącej dla tranzystorów przełączających 20--200 mV [24]. Napięcie 
wyjściowe wynosi* 


Uwy(UK) = T Eq ŁŻUCEN (6-76) 


co przy |Ev| > |uęzn| odpowiada praktycznie pewnemu stałemu poziomowi. Ilu- 
stracją takiej pracy układu są szkice przebiegów czasowych pokazane na rys. 6-21d. 
Napięcie nasycenia można zmniejszyć poprzez inwersyjne włączenie tranzystora 
(zamiana ról emitera i kolektora), jednak powoduje to ograniczenie dynamiki 
układu kluczującego [24]. Również zastosowanie tranzystora unipolarnego 
pozwala zmniejszyć wartość napięcia w stanie nasycenia (pełnego otwarcia kana- 
łu), ale wprowadza równocześnie trudności związane z przenikaniem sygnału 
uy przez pojemność Ch. 


1 Przy pełnym otwarciu kanału w tranzystorze FET wartość tej rezystancji wynosi na ogół 
200-700 (2, natomiast w stanie odcięcia modelem tranzystora jest źródło prądu o Wom 
10-6--10-9 A z rezystancją wewnętrzną rzędu 10?--10*9 Q [27]. 

2) Przenikanie sygnału uy(t) poprzez pojemność C,. powoduje powstawanie szpilkowych im- 
pulsów napięcia o znacznych amplitudach. 

3» Współczynnik proporcjonałności może być większy od jedności [11], jeżeli zmienione zostaną 
proporcje rezystancji. W podanym układzie otrzymujemy funkcję kluczowania y(r) odpowia- 
dającą zależności (6-69). 

*» Polaryzacja i wartość napięcia nasycenia u.zv mogą być różne w zależności od tego, czy syg- 
nał modulujący 4„ wymusza normalną, czy inwersyjną pracę tranzystora. Mnożnik 2 wynika 
z wartości rezystancji i może być łatwo zmieniony. 


W układzie z rys. 6-21e zastosowano precyzyjny ogranicznik, złożony ze wzmacnia- 
cza operacyjnego W. oraz diod DI, D2 [24]. Napięcie wyjściowe takiego ogranicz- 
nika u, może przybierać wartości 


u, =0, gdy (-Eo-Um— Ux) >0 (6-77) 
Ux = — EqQ—Um—un, gdy (—Eo—um-uxg) < 0 


Konsekwencją tego ograniczania są dwie możliwe wartości napięcia na wyjściu 
wzmacniacza W2, tzn. napięcia uwyxuk) 


Uwy(UK) Z UN; gdy u, =0 
Uwy(UK) = UN— [- Zo—um— Ux] = Eq+ Um, gdy u, < 0 (6-78) 


Widać, że drugi z tych przypadków, odpowiadający wytwarzaniu impulsów 
o amplitudach Ey-+u„, wystąpi pod warunkiem, że amplituda sygnału uy spełni 
nierówność 

U; > IEo+uml (6-79) 


Przy napięciach zasilających wzmacniacze operacyjne rzędu 15 V i symetrycznych 
względem poziomu zerowego sygnałach modulujących u„(t) za optymalne można 
uważać wartości napięć Uy x 10 V, FE, = zd =SV. 

Zastosowanie precyzyjnego ogranicznika zamiast kluczy diodowych czy tranzysto- 
rowych zapewnia liniową pracę takiego układu kluczującego w szerokich granicach 
zmian amplitud napięcia modulującego u„(t) i w konsekwencji szeroki zakres 
dynamiki całego modulatora. 

Przykłady układów kluczujących drugiego rodzaju [tzn. opisanych zależnością 
(6-70)] pokazano na rys. 6-22. Działanie układu diodowego z rys. 6-22a1? wynika 
wprost ze szkiców pokazujących stan układu przy obu polaryzacjach napięcia 
ux(t)?. 

Działanie układu z rys. 6-22b także jest dość oczywiste, jeżeli zauważymy, że 
zamykane na przemian klucze k;, i k, realizują kolejno układy pokazane z prawej 
strony. Gdy stan kluczy odpowiada pierwszej sytuacji, mamy 


UmUs _ Us—Upy(UK) 3 
2R 2R (000) 
co wobec 
u, = — Uwy(UK) daje 
; 1 
Uwy(UK) = 77 2 Um X —Um (6-81) 
1-4 — 
"R 


v Dla uzyskania w takim kluczowanym modulatorze kołowym y(r) opisanego zależnością 
(6-70) przekładnie zwojowe obu transformatorów muszą być odpowiednio dobrane. 

| eny ai diodowych układów kluczujących tego rodzaju (z inwersją) — patrz np. 
20], str. 382—384. 
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cos dzyt <O 
Yl)=-1 Kft) = *! 


Rys. 6-22. Przykłady 
realizacji układów 
kluczujących II rodzaju 


(z inwersją) [25] 


W drugim stanie układu mamy 


LZ) Um Uw 
UNyUK) = +(*e) „| żwo (6-82) 
skąd 
k 
-- z 
UWyUK) = k Um Ż tUm (6-83) 
1+ > 


Wadą układu kluczującego z rys. 6-22b jest konieczność zrealizowania dwu 
kluczy k;, ką przełączanych dokładnie przemiennie, a także znaczna wrażliwość 
na napięcia niezrównoważenia wzmacniacza operacyjnego, objawiająca się 
w tworzeniu sygnału fałszywego na wyjściu przy u„ = 0. Sygnały fałszywe powsta- 
ją także wskutek pojemności występujących we wszystkich praktycznie realizacjach 
kluczy. Układ pokazany na rys. 6-22c ma nie tylko prostszą budowę, ale ponadto 
jest pozbawiony wielu wad układu poprzedniego. 

Jeżeli klucz k jest zamknięty, mamy sytuację identyczną do jednego ze stanów 
układu poprzedniego i w konsekwencji 


Uwy(UK) EF — i z Um Z —Um (6-84) 
1+ % 

Przy kluczu otwartym mamy 

UwyUk) = KUn— ku, (6-85) 

wę CEA e m „e (6-86) 
skąd 

s ME (6-87) 
i ostatecznie 

UwyUK) F - R tun (6-88) 


Niekorzystny wpływ impulsów powstających dzięki pojemnościom kluczy można 
kompensować metodami opisanymi w [11], rozdz. 7. 

Ogólnie można powiedzieć, że modulatory kluczowane”? pozwalają realizować 
modulację bez fali nośnej w przedziale częstotliwości nośnych od zera do kilku 
MHz [25]. 


vo Zauważmy, że mając dowolny modulator bez fali nośnej możemy otrzymać sygnał zmodulo- 
wany amplitudowo z pełnym widmem, dodając w sumatorze prążek fali nośnej (424%) po odpo- 
wiednim „„,dopasowaniu” jego amplitudy we wzmacniaczu lub tłumiku. 


6/411 


412/6 


6.2.2.2. Modulatory z jedną wstęgą boczną (SSB-SC)” 


Uwagi wstępne 


Przesyłanie informacji na drodze transmisji tylko jednej wstęgi bocznej (tzn. 
zbioru sygnałów o pulsacjach Qy+w, lub Qy—«0;) jest atrakcyjne zarówno że 
względów energetycznych, jak i widmowych. System jednowstęgowy zajmuje 
bowiem najmniejszą z możliwych szerokość pasma. Jednakże zarówno wytworze- 
nie takich sygnałów w urządzeniu nadawczym, jak też odtworzenie „sygnału 
pierwotnego” po stronie odbiorczej?”, należą w tym przypadku do zadań szczegól- 
nie trudnych. Po stronie nadawczej trudności te wynikają z tego, że sygnał jedno- 
wstęgowy możemy otrzymywać jedynie z sygnału dwuwstęgowego, przy czym 
realizacja filtracji lub kompensacji jest bardzo utrudniona ze względu na mały 
odstęp między obu wstęgami. 

Za najprostszy modulator jednowstęgowy można uznać układ 
pokazany na rys. 6-23a. Na wyjściu dowolnego z omówionych w poprzednim 


do 
Modulator 
0. DS8 -ŚĆ 


Rys. 6-23. Najprostszy modulator jednowstęgowy (a) i wymagane własności filtru (b) 
©m — najmniejsza pulsacja w widmie sygnału modulującego 


punkcie modulatorów bez fali nośnej otrzymujemy tutaj obie wstęgi boczne, 
z których za pomocą odpowiedniego filtru wydzielamy następnie wstęgę użyteczną. 
Praktyczna realizacja takiego filtru jest możliwa jednak tylko w niektórych przy- 
padkach. Wynika to z tego, że żądamy wytłumienia niepożądanej wstęgi co naj- 
mniej o 40-- 70 dB [3], [13], [14] (i to w najbliższych sobie fragmentach obu wstęg), 
natomiast realizowalne wieloobwodowe filtry LC pozwalają osiągać tłumienia 


ok. 100--150 dB/1% = przy granicznych wartościach osiąganych w przypadku 
filtrów kwarcowych rzędu 1000 dB/1% = 23]. 


J 


1 SSB-SC — symbol rodzaju modulacji, będący skrótem słów: Single Side Band — Suppressed 
Carier (modulacja jednowstęgowa ze stłumioną falą nośną). Inny stosowany symbol: AM-SSB 
(bez podkreślenia tłumienia fali nośnej, chociaż na ogół ma ono miejsce). 

2) Po stronie odbiorczej trzeba odtwarzać synchronicznie i synfazowo falę nośną. Zmiany fazy 
fali nośnej powodują deformację kształtu odtwarzanych sygnałów pierwotnych, co powoduje, 
że systemy takie nie nadają się do bezpośredniej transmisji sygnałów, zwłaszcza impulsowych [3]. 
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W przypadku spotykanych szczególnie często sygnałów modulujących z najmniej- 


m 


szymi częstotliwościami f, = ze rzędu kilkadziesiąt — kilkaset Hz oznacza to, 


że modulatory o postaci z rys. 6-23 można realizować przy użyciu filtrów ŁC do 


częstotliwości Fy = ż m 100kHz, a przy użyciu filtrów kwarcowych —co 


najwyżej do wartości Fy ok. 5 MHz [3]. 

W przypadku większej częstotliwości nośnej sygnał jednowstęgowy można uformo- 
wać jedynie w drodze modulacji wielokrotnej lub stosując układy 
z kompensacją jednej wstęgi. 


Modulatory z wielokrotną modulacją 


Modulator jednowstęgowy z wielokrotną modulacją jest pokazany na rys. 6-24a. 
W skład tego układu wchodzą*? — przykładowo — trzy modulatory „symetrycz- 


a ać =AEE 


+6) Ś0pp +(42p, +1.) Sep +ÓŻpy +) Spy *(S2p, *żpytto) 


Wj 


0 
FI SR s_S8E 
5 M | 
| | dl kazanie | 
w a waw wn U 
0 PI Stpy *G) 0 Ś0p? -(S2p, +0) Ś0pz Só + (Spy +0) 
iz Wy 
| ł 
| | = Sar bem blz — ra — SO 
RENEE [A 
S2pz-(S8pz + ó0pj +0) Śćpz Bp; +(82p; +ódgy +0) 


Rys. 6-24. Otrzymywanie jednej wstęgi bocznej metodą wielokrotnej modulacji i filtracji 


ne” (np. kołowe czy kluczowane), trzy źródła fal podnośnych (Qp; , 2p>, (pz) 
i trzy filtry. Działanie takiego modulatora jest oczywiste, a przykładowe wartości 


1) Często wystarczy zastosowanie jedynie dwukrotnej modulacji i odpowiednio dobrych filtrów. 
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pulsacji w kolejnych jego punktach pokazano na rys. 6-24a. Na wyjściu pierwszego 
modulatora szerokość strefy przejściowej między wstęgami bocznymi wynosi 


20 
0; = 
Op 
Niech 
Op = nNóAp, (n > 1) (6-89) 


Qpa = MÓAp = nmóp, (m > 1) 


wówczas szerokości stref przejściowych na wyjściach kolejnych modulatorów 
wyniosą 


j, GRE Rd (6-90) 
Qp> n n 


5, AQptAn+o) _ 2,2, 01 (6-91) 
> ©Qpa3 m m. mn 


Załóżmy, że pierwszą z pulsacji podnośnych Qp; ustalimy w ten sposób, że 

Ó1 = 0,5% 
co umożliwi zastosowanie jako FI filtru LC (z tłumieniem rzędu 100 dB/1%). Niech dla otrzy- 
mania właściwej wartości wyjściowej pulsacji nośnej”? wystarczy n = 20, m = 5. Wtedy otrzy- 
mujemy 


Ó, = ź 100% +- ksz z 10% 
P AOGDRS<E o "20 o 


20 

3 2 5 
63 = ———100% + —100% + m 429 
> 100 % 5 % 100 % 


Z. przedstawionego przykładu liczbowego widać, że w kolejnych procesach modu- 
lacji następuje szybkie poszerzanie względnej wartości strefy przejściowej, co 
umożliwia łatwe oddzielanie kolejno otrzymywanych wstęg bocznych. Ilustracją 
tego procesu „„rozsuwania” prążków bocznych jest rys. 6-24c. Dla zapewnienia 
właściwej stałości częstotliwości pulsacji nośnej tworzymy ciąg pulsacji pod- 
nośnych, korzystając z jednego stabilnego kwarcowego generatora o pulsacji 
42, i odpowiedniego zestawu dzielników i powielaczy częstotliwości (patrz rozdz. 5). 
Odpowiada to realizacji źródeł sygnałów o pulsacjach podnośnych pokazanej na 
rys. 6-24b. 


Modulatory z kompensacją jednej wstęgi 


Inną możliwością otrzymania tylko jednej wstęgi bocznej jest takie ukształto- 
wanie dwu sygnałów dwuwstęgowych, ażeby wszystkie składowe obu wstęg 
dolnych albo górnych miały jednakowe amplitudy i dokładnie przeciwne fazy 
przy zgodnych lub zbliżonych fazach składowych w pozostałych wstęgach bocz- 
nych. Zsumowanie takich specjalnie ukształtowanych sygnałów dwuwstęgowych 


DW przykładzie pokazanym na rys. 6-24a wynosi ona 
Qy = Op; — (Qr2+Q»;) 
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doprowadzi wówczas do skompensowania wszystkich składowych jednej ze 


wstęg bocznych. Przykład modulatora opartego na tej zasadzie przedstawia 
rys. 6-25a. 


Można pokazać, że dzięki przesuwnikom fazy PFI-- PF3 w takim modulatorze 
napięcia u, i u, odpowiadają ogólnie zależnościom 


alt) = 73 Uytcos[(Qyto)t+pi]+cosIkQy=0)t-pi]) (652) 


u(t) = ze Uxfcos[(Qx +0)t+ 2 +93] +cos[(Qy—0)t—92+93]) 


(6-93) 


49 Rys. 6-25. Otrzymywanie jednej wstęgi bocznej 
0 j5 27 35 47 5860 metodą kompensacji [3] 


Jeżeli oba modulatory są całkowicie jednakowe, wówczas m = m” = mi napię- 
cie na wyjściu sumatora można zapisać w postaci 


Upy E UJ +U, = - Usteos[(Qy+0)t+9;]+ 


+ cos[(Qy +0)t+ 9 +93] + cos[(Qy—v)t—p,]+ 
+ COS [(Qx-0)t— P2 + ©3]] (6-94) 
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Można zauważyć, że składowe o pulsacji ((2y—w) ulegną kompensacji, gdy tylko 
różnica ich faz początkowych wyniesie + 180”, tzn. 


(-92+93)—(—91) 5 £180* (6-95) 
lub 
+93 = 92180" (6-95') 


W tym ogólnym warunku kompensacji wstęg dolnych wartości poszczególnych 
przesunięć fazy są w zasadzie dowolne i w szczególności mogą one być zerowe. 
W takim szczególnym przypadku omawiany modulator może zawierać tylko dwa 
przesuwniki fazy, jak to pokazano na rys. 6-25b. 

Jeżeli przy ustalonej pulsacji modulującej w ustalimy amplitudy sygnałów na 
wyjściu modulatora: pożądanego U, i tłumionego U;,, to za miarę jakości oma- 
wianego modulatora można uznać 


U 
U, 


t 
Ta miara tłumienia wstęgi niepożądanej zależy zarówno od symetrii modulato- 
rów, której miarą może być stosunek współczynników modulacji m i m”, wpro- 
wadzonych we wzorach (6-92) i (6-93), tzn. wartość 


jak też od dokładności spełnienia bilansu faz, opisanego zależnością (6-95). Cha- 
rakter tej zależności [3] został przedstawiony na rys. 6-25c, przy czym Ag jest 
odchyłką od -+180” bilansu faz g;--93, opisanego wzorem (6-95). Z rysunku 
tego wynika, że przy nieuniknionych i zależnych zwłaszcza od temperatury 
oraz napięć zasilających odchyłkach od stanu idealnego modulatory tego rodzaju 
pozwalają jedynie na ograniczone (20-35 dB) stłumienie wstęgi niepożądanej. 
Zwróćmy także uwagę, że przesuwniki fazowe PFI, PF2 występują tutaj w torze 
sygnału modulującego, a więc przy spotykanych znacznych szerokościach jego 
widma muszą spełniać warunek (6-95) w stosunkowo szerokim przedziale 
częstotliwości. Podobne własności mają inne możliwe kompensacyjne modula- 
tory jednowstęgowe [3], [13], [14]. 

Należy jeszcze dodać, że sygnał zawierający praktycznie jedną wstęgę boczną 
oraz falę nośną można otrzymywać poprzez równoczesną modulację amplitudy 
ifazy [29], [30]7.. 


D W [29], str. 113—116 pokazano, że gdy poprzez równoczesną modulację amplitudy i fazy 
otrzymamy sygnał 
u = Us(1+ mcosot)sin(Qyt + Osinot) 
to prążki dolnej wstęgi ulegają zanikowi, gdy zachodzi warunek 
| __2B,(6) 
- Bo(0)+ Bz(6) 
gdzie By, B,, B> —— funkcje Bessela. 


6.3. _ Modulatory kąta 
6.3.1. Uwagi wstępne 


Modulatorem kąta nazywamy taki układ elektroniczny, który sterowany 
sygnałem sinusoidalnym o pulsacji 629 i pierwotnym sygnałem modulującym 
um(t) wytwarza sygnał zmodulowany (wtórny) o postaci 


uyy = Ugcos(Qot+ylun(0]+9o) (6-96) 


Spośród licznych możliwych rodzajów takich modulatorów”” praktyczne zastoso- 
wanie znajdują jedynie dwa, a mianowicie modulatory fazy i modulatory często- 


tliwości. Przypomnijmy, że przy cosinusoidalnym sygnale modulującym 


Un = UnCOSOŁ (6-97) 
sygnał na wyjściu idealnego modulatora ma w takich przypadkach postać?) 
Ugy = Ugcos[Qyt + Bcos(ot+Y70) + 9o] (6-98) 


a różnica pomiędzy modulacją fazy (PM) i częstotliwości (FM) polega na innym 
uzależnieniu wskaźnika dewiacji 6 od parametrów sygnału modulującego. Różnice 
te obrazuje rys. 6-26. Wynikają one z tego, że przy idealnej modulacji fazowej 


; deal 
Ś 


Um 
0 


PM/FM 


Rys. 6-26. Zależność wskaźnika dewiacji ó od parametrów sygnału modulującego 
a — przy pulsacji w = const, b, c — przy Um == const 


wartość chwilowa sygnału modulującego u„(t) oddziałuje na wartość chwilową 
sygnału zmodulowanego zgodnie z zależnością 


Uwylpm = UoCOS[Qot +au(t)] = UgcosŚ(t) (6-99) 
podczas gdy przy modulacji częstotliwości mamy 
Qt) = Ed = (Q,+bun(t) (6-100) 


1 Ogólna definicja (6-96) dopuszcza — przykładowo — przypadki 


dim sj > dum 
NETA 
dt dt” 


wp” (um) = bium+ ... +bntiy 


nie znajdujące — jak dotąd —— szerszego zastosowania. , 
2) Fazy początkowe yo oraz po nie odgrywają istotnej roli w działaniu modulatorów i przeka- 
zywaniu informacji, dlatego dalej będziemy zakładać wszędzie wartości zerowe. 


y'(um) == Bom ++ 
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i w konsekwencji 


t 
Uwylrm = U5C0S [0006 |u.tejaz| (6-101) 
0 

Mając na uwadze zależności (6-99) oraz (6-101) można zauważyć możliwość 
przekształcania dowolnego modulatora fazy w modulator częstotliwości — i od- 
wrotnie — poprzez dodanie odpowiedniego układu liniowego, przekształcającego 
sygnał modulujący u„(t). Możliwości te ilustruje rys. 6-27. Zauważmy, że modula- 
tory pokazane na rys. 6-27a będą sobie równoważne, kiedy zajdzie zależność 


t 
cos[Q9£+ au„(t)]|pm 5 cos|0,1+b (utadr] (6-102) 
h) FM 
b 
śą 
Modulator Wy 
FM 
Ma 1 Rys. 6-27. Przekształcanie 
modulatorów częstotliwości 
Um Modulator my w modulatory fazy (a) i na 
BM odwrót (b) 
a więc kiedy 
a du„(t 
u,(t) = a) (6-103) 


Podobnie warunek równoważności modulatorów z rys. 6-27b można zapisać 
w postaci zależności 


t 
cos |001+6 |uatzjdz] = cos[(29£+ au,(t)] (6-104) 
0 
której odpowiada warunek?” 


t 
u,(t) = > | u„(r)dr (6-105) 
0 
Pewnego komentarza wymaga jeszcze problem zniekształceń nieliniowych pow- 
stających w modulatorach. Jeżeli układ wytwarza takie zniekształcenia, wówczas 
przy sinusoidalnym sygnale modulującym argument ©(t) sygnału zmodulowanego 
zmienia się okresowo ale niesinusoidalnie, tzn. można go opisać szeregiem 
Fouriera 
B,(t) = Bi)—0,t = 6©,+6,sin(ot+0,)+©,sin(20t +6) + 
+ ... +Ó,sin(not+60,)+ ... (6-106) 


U Realizacja układów różniczkujących i całkujących — patrz np. [11], [28]. 


W rezultacie zmiany pulsacji będą także niesinusoidalne, odpowiadające szere- 
gowi 


AQ = FO = wÓ, cos(wt +6) + 2wÓ, cos(2ot +62) + 
+nwo$Ś,cos(not+60,)+ ... = AQ;cos(ot+60,)+ ... + 
+AQ,cos(not+0,)+ ... (6-107) 


Za miarę zniekształceń nieliniowych (n-tą harmoniczną) uważamy [30]: 
a) przy modulacji fazy (PM) 


GB, 
H,ew = ó, (6-108) 
b) przy modulacji częstotliwości (FM) 
LWRLLIEC PR (6-109) 


Hem = AQ = vÓó 
1 1 


Zniekształcenia nieliniowe mogą powstawać w modulatorach kąta z różnych 
przyczyn, a wśród nich także wskutek pasożytniczej modulacji amplitudy". 


6.3.2. Modulatory fazy (PM) 


Modulację fazy najczęściej realizuje się jako tzw. modulację pośrednią, w której 
modulację argumentu sygnału wyjściowego uzyskuje się poprzez wykorzystanie 
modulacji amplitudy lub przez wytworzenie ciągu impulsów o zmodulowanym 
odstępie”. 


6.3.2.1. Modulatory z pośrednią modulacją amplitudy 


Przykładem zastosowania pierwszej z tych możliwości jest modulator 
E.H. Armstronga [31]. Aby wyjaśnić zasadę jego działania, przypomnijmy 
że przy modulacji amplitudy mieliśmy 


Uyy = Uy(1+mcosot)cosQyt = UycosQyt + 3 Uycos(Qy- 0) 
m —— 
+ 3 UNcos(SŻy Fo Ji (6-110) 


i zauważmy, że sygnał zmodulowany fazowo może przybierać podobną postać 
przy małych wskaźnikach dewiacji. Mamy bowiem 


1 Na ogół wymaga się, by miary zniekształceń z tego tytułu nie przekraczały 1%, [30]. 

2) W innych stosowanych modulatorach fazy wykorzystuje się odstrajanie obwodu rezonanso- 
wego we wzmacniaczu selektywnym przez dołączenie warikapa (nieliniowego kondensatora) 
o pojemności zależnej od sygnału modulującego (patrz np. [30], str. 114120 lub [14], str. 414) 
lub stosuje się przesuwniki fazowe o rezystancji lub reaktancji uzależnionej od sygnału modulu- 
jącego (patrz np. [30], str. 123-—125 lub [14], str. 414). Modulatory takie są na ogół układami 
niskiej jakości (małe dewiacje, duża nieliniowość, znaczna pasożytnicza modulacja amplitudy, 
znaczne dryfty temperaturowe), chociaż czasami atrakcyjnymi ze względu na prostotę. 
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Uwy F U, ocos((29f + ócoswt) = 
U, [cosy tcos(6coswt) —sinQ,tsin(ócoswt)] (6-111) 


Jeżeli wskaźnik dewiacji 0 jest dostatecznie mały”, wówczas można przyjąć, że 
cos(ócosot) m 1 
sin(0cosot) £ dcosof (6-112) 
co zamiast (6-111) pozwala napisać 


Upy Ź U [cos(2, £— sinQptcosot] = Ugcosl2of + 


+ KA Uycos[(Qo—0)t+907]+ CI cos[(Qo+w)ż+90] (6-113) 


2 


Hustracją zależności (6-110) oraz (6-113) są wykresy wskazowe pokazane na rys. 
6-28, Wartości chwilowe napięcia wyjściowego odpowiadają rzutom wskazu 


a = Ć ó) Ug b 
/ M i 
| ] 
Ń 
NE Pó 
ŻW 
W 
Uw 
— — 
m 
Nm 
RZ ) dy 
R . 4% 

Modulacja AM = Modulacja PM SZ, 


(6 <05) 
Rys. 6-28. Wykresy wskazowe modulacji amplitudy oraz płytkiej modulacji fazy 
Ua, Ug-— wskazy wypadkowe w warunkach skrajnych 
wypadkowego na oś czasu, wirującą z prędkością kątową (24 czy 429. Z rysunku 
6-28b widać, że wskaz wypadkowy przybiera skrajne wartości U, oraz Ug odchy- 
lone od położenia środkowego o kąt «, wyznaczający tym samym dewiację fazy. 


Ogólnie 
tgu = DUO = 8 (6-114) 
U 
co dla założonych ,„małych”” wartości wskaźnika dewiacji ó pozwała dalej napisać 
tga zazó (6-114') 


D W zależności od poziomu dopuszczalnych zniekształceń nie przekracza wartości 0,15--0,50 
radiana (ok. 10--307). 


Natomiast w innych momentach koniec wskazu wypadkowego porusza się po 
odcinku N-M, odchylając się od położenia środkowego o kąt g(t). Jeżeli w pewnej 
chwili t, koniec tego wskazu znajduje się w punkcie P (rys. 6-28b), to można 


napisać 
8-2 = 
(OP) = >(5,cosoń = ÓU9COSwf (6-115) 
(OP)  6U4coswt 
tgp = —— = ———-= 0COSot 6-116 
?="0R Ó, (6-116) 
i dla małych 6, kiedy tgg £ p 
p m ócoswt (6-117) 
C 809  Uysin(ś2gt-90') 


g o 
2 U co s(t. Śtg +0)t+907] torów fazy Armstronga 


a więc warunek liniowej modulacji fazy*. 
Jeżeli zależność (6-113) zapiszemy w równoważnej trygonometrycznie postaci 


—Uyy = U, sin(Qgt— 909) + 


+ o sin(/29—0) t- 3 osin(Q+o)i 


Rys. 6-29. Różne warianty modula- 


wówczas zauważymy, że sygnał zmodulowany fazowo z małym wskaźnikiem 


0 Cosinusoidalnemu sygnałowi modulującemu odpowiada cosinusoidalna zmiana fazy sygnału 
zmodulowanego. 
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dewiacji 6 otrzymamy na wyjściu układów pokazanych na rys. 6-29. Jak widać, 
jedyna różnica pomiędzy tymi układami polega na różnym umiejscowieniu prze- 
suwnika fazy PF. W każdym przypadku chodzi o zrealizowanie przesunięcia 
o kąt 90” przy pulsacji bliskiej 629. Zauważmy jednak, że w przypadku przedsta- 
wionym na rys. 6-29b przesuwnik PF2 musi utrzymywać stałą wartość przesunięcia 
fazy w przedziale pulsacji od ((2,—0) do (42, +wv), co jest warunkiem tym trud- 


xa : © . : 
niejszym, im stosunek O: jest większy. 
© 


Innym przykładem modulatorów fazy, w których wykorzystano pośrednio modu- 
lację amplitudy, są układy zaproponowane przez G. A. Zeitlenkę i J. I. Kamień- 
skiego [30], [32]. Ich zasadę przedstawiono na przykładzie modelu pokazanego 
na rys. 6-30a. W układzie tym mamy dwa wzmacniacze: WI i W2, objęte sprzę- 


Rys. 6-30. Model modulatora Zeitlenki-Kamieńskiego (a) i wykres wskazowy wyjaśniający jego 
działanie (b) 


żeniem zwrotnym uzależnionym od wartości chwilowej sygnału modulującego 
u„(t). Regulacja sprzężenia polega na zmianie rezystancji kanałów tranzystorów 
Ta, Tb pod wpływem napięcia up;1,2 = tu„, przy czym napięcia sterujące te 
tranzystory są przesunięte w fazie o 180”. Jeżeli więc w pewnej chwili wzmocnienie 
WI wzrasta, to równocześnie maleje wzmocnienie wzmacniacza W2 — i na od- 
wrót. W rezultacie, wskazy prądów o pulsacji 25: 7,,, 7,4 w stopniu końcowym 
takiego modulatora ulegają zmianom w czasie pokazanym — przykładowo — na 
rys. 6-30b. Zauważmy jednak, że wskutek włączenia na wejściu wzmacniacza 
WI przesuwnika fazy PF wskazy te są w rozważanym układzie w każdej chwili 
przesunięte względem siebie o kąt 90”. Stąd sumowanie tych prądów w węźle 
W. ma charakter „„geometryczny”, zilustrowany rys. 6-30b i powoduje, że wskaz 


wypadkowego prądu h = l. 22 ma modulowaną fazę. 


W przypadku cosinusoidalnego sygnału modulującego omawiany układ można 
opisać następującymi zależnościami” 


Kg = , | + mcosot) 

ea] en Gi 
Hęa| = Zy(l—mcosot) 

a stąd (patrz rys. 6-30b)? 
Ho| = Viel? Eleal? =Y2lyV1+ (mcosat)? (6-119) 


I + mcosot T 
1 -mcosot 4 


p(t) = «(t)— € = arctg == arctg(mcosot) (6-120) 
Rozwijając tę ostatnią funkcję na szereg otrzymamy 


p(t) = mcosot— 3 (mcosor): + 3 (mcosot)*+ a (6-121) 


a Y>909 


Rys. 6-31. Różne 
warianty 
modulatorów fazy 
Zeitlenki- 
-Kamieńskiego 


1 Zakładamy tutaj pełną symetrię obu torów takiego modulatora. 


ya, „,  1+mcosot ; = 
2) Zakładamy tutaj, że m < 1, co oznacza, że ——————- > 0 i pozwala stosować zależność 
1— mcoswt 
t t 1 REA 
arc tg x—arctgy _4 =arctg- 
CARE 1+ xy 
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co pokazuje, że w takim modulatorze zniekształcenia nieliniowe zachowują 
dostatecznie niski poziom jedynie przy małych wartościach dewiacji fazy, tzn. 
przy odpowiednio małych wartościach głębokości pośredniej modulacji amplitu- 
dy m. 

Zwróćmy uwagę, że w przypadku małych wartości m pasożytnicza modulacja 
amplitudy, opisana zależnością (6-119), staje się nieznaczna, co pozwala często 
rezygnować z ogranicznika amplitudy, ustalającego w ogólnym przypadku jej 
stałą wartość. 

Stosując rozumowanie analogiczne do przedstawionego można zauważyć, że 
większe wartości maksymalnej dewiacji fazy otrzymalibyśmy stosując przesuwnik 
fazy PF zmieniający fazę o kąt y większy od 90”. Schemat blokowy udoskonalo- 
nego modulatora tego rodzaju oraz odpowiednie wykresy wskazowe przedstawia 
rys. 6-31a. 

Jeżeli nie zachodzi potrzeba uzyskiwania dużych dewiacji fazy, wówczas można 
dość znacznie uprościć omawiane modulatory poprzez usunięcie jednego z mo- 
dulatorów amplitudy i zastosowanie układu pokazanego wraz z odpowiednim 
wykresem wskazowym na rys. 6-31b. W konkretnych realizacjach takich schema- 
tów blokowych należy uwzględniać warunki wynikające z wartości pulsacji środ- 
kowej (20, pasma pulsacji sygnału modulującego u„(t), optymalizację warunków 
energetycznych, zapewnianie symetrii obu kanałów itd. Wybrane przykłady 
takich realizacji, a także odsyłacze do publikacji szczegółowych na ten temat, 
można znaleźć np. w [14], [32]. 

Wspólną cechą wszystkich przedstawionych dotąd modulatorów fazy jest jednak 
ograniczony do co najwyżej kilkudziesięciu stopni zakres osiąganych dewiacji 
fazy 0. Zmianie argumentu $(t) sygnału zmodulowanego 


B(t) = (ęt+ ÓCOs0t (6-122) 
odpowiada zmiana "ak 
Q() = z © (2o—wósinot = (Q—AQsinot (6-123) 


Dewiacja pulsacji 

AQ = oó (6-124) 
jest więc przy takich małych wartościach 6 i małych pulsacjach w sygnału modu- 
lującego bardzo niewielka, co uniemożliwia właściwe przesyłanie informacji. 
Należy dodać, że te małe wartości dewiacji fazy i częstotliwości oznaczają na ogół 
stosunkowo małą szybkość zmian częstotliwości, co uzasadnia pomijanie w do- 
tychczasowych rozważaniach zniekształceń związanych ze ZOZORYM! stanami 
przejściowymi w modulatorach. 
Małe pierwotne wartości dewiacji powodują, iż za regułę można uznać, że za 
modulatorami omawianego rodzaju w torze transmisyjnym występuje układ 
powiększania dewiacji częstotliwości”. Przykłady takich układów pokazano na 
rys. 6-32. Zasady działania [13], [32], [35] każdego z pokazanych układów są 


1 Zauważmy, że ogólnie układy te mogą powodować powstawanie zniekształceń nieliniowych 
modulacji i pod tym kątem powinny być projektowane. 


proste i wynikają bezpośrednio z podanych na rysunku przekształceń częstotli- 
wości", Na podkreślenie zasługuje przy tym bardzo duża stałość pulsacji średniej 
(Q, lub Q,) sygnałów wyjściowych, wynikająca ze stałości częstotliwości stosowa- 
nych generatorów kwarcowych. Są to jednak układy stosunkowo złożone, wyma- 
gające realizacji wielu powielaczy częstotliwości (xn;), mieszaczy i filtrów (Fk) 
i dlatego stosowane zazwyczaj jedynie w urządzeniach radiokomunikacyjnych. 

O ema i nócy +nAśd Ś0y +NAŚQ nóco NAŃ 


T” 1 
|Fodulator | Sł *482 
| kąta 


w wwiesiacóe 


| Modulator | 0% "488 


sj + 
IMod kąta | Sg *A82 Nśdy +naQ 
| A xn 


4 
C= m nódp +óe] - nóó 


Rys. 6-32. Przykłady układów powiększających dewiację częstotliwości [13], [32], [35] 


6.3.2.2. Impulsowe modulatory fazy 


Ogólną zasadą impulsowych modulatorów fazy jest tworzenie 
ciągu impulsów o rozkładzie czasowym zależnym od wartości sygnału modulują- 


v Powiększaniu dewiacji pulsacji AG? towarzyszy wzrost wartości wskaźnika dewiacji 6, a co 
za tym idzie — wzrost liczby znaczących prążków w widmie sygnału zmodulowanego [3], [15], 
[30]. Te nowe prążki powstają oczywiście w powielaczach częstotliwości, które są układami nie- 
liniowymi, dokonującymi nie „mnożenia częstotliwości”, a tworzenia sygnału poprzez podnie- 
sienie sygnału wejściowego do n-tej potęgi i odpowiednią filtrację (patrz rozdz. 5). 
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cego. Sterując następnie takim zmodulowanym ciągiem impulsów wzmacniacz 
z obwodem rezonansowym o odpowiednio dużej dobroci otrzymujemy na jego 
wyjściu sygnał prawie sinusoidalny zmodulowany fazowo. Istotną zaletą modula- 
torów tego rodzaju jest możliwość uzyskiwania dużej liniowości modulacji (tzn. 
liniowej zależności 6 od u,„) przy znacznych maksymalnych wartościach dewiacji 
fazy oraz duża (stabilizowana kwarcem) stałość średniej pulsacji (2. Przykład 
modulatora tego rodzaju przedstawia rys. 6-33a. 


21 
wy 


ut 


Uklad form. 
imp. 
trójkątne 


U3 


I(um) T(um2) 


| | 


Rys. 6-33. Przykład impulsowego modulatora fazy (,,„Serrasoid”) (a) oraz przebiegi 
uzyskiwanych napięć (b) [33], [14], [34] 


Sygnał modulowany o pulsacji 629 jest tu przekształcany w okresowy ciąg sygna- 
łów trójkątnych, przy czym dla właściwej pracy modulatora jest bardzo istotne 
dokładnie liniowe narastanie napięcia w okresach wzrostu? oraz możliwie gwał- 
towne (strome) opadanie. Taki ciąg impulsów trójkątnych jest następnie sumo- 
wany z sygnałem modulującym u,(t), co przy sinusoidalnym jego przebiegu daje 
napięcie u, (t) pokazane na rys. 6-33b. Tak otrzymane napięcie u,(t) jest wprowa- 
dzane na wejście dwustronnego ogranicznika, np. diodowego, pokazanego na 
rys. 6-33a?. Czas przebywania sygnału u,(t) w „„okienku” wyznaczonym przez 
poziomy Up, UG ogranicznika jest modulowany wartością chwilową sygnału 
modulującego — co zaznaczono przez zakreskowanie na przebiegu u,(t). W re- 
zultacie napięcie v(t) na wyjściu ogranicznika ma postać piły o zmiennej szero- 
kości zębów (rys. 6-33b) i po zróżniczkowaniu daje dwa ciągi impulsów*: do- 
datnie o prawie stałej szerokości i amplitudzie oraz zmiennym położeniu i ujemne, 
odpowiadające gwałtownemu opadaniu sygnałów trójkątnych. Te drugie impulsy 
mają stały rozkład czasowy i stanowią sygnał pasożytniczy. W celu jego usunięcia 
stosuje się zatem kolejny jednostronny ogranicznik, dzięki czemu ostatecznie 
formuje się ciąg impulsów u4(t) o zmodulowanym przez sygnał modulujący u,(£) 


rozkładzie. Sterując takim ciągiem impulsów (o średnim czasie powtarzania 


I, = 3) wzmacniacz z obwodem rezonansowym dostrojonym do pulsacji 
42, otrzymuje się na wyjściu napięcie o zmodulowanej fazie. Teoretycznie maksy- 
malna wartość dewiacji fazy w takim modulatorze wynosi 180”, jednak nie zerowy 
czas opadania napięcia trójkątnego oraz deformacje części liniowo narastającej 
w pobliżu wierzchołka [32], [36] powodują, że przy zniekształceniach nielinio- 
wych modulacji rzędu 1 -:- 27 uzyskuje się maksymalne dewiacje fazy w granicach 
100 -- 140”. Przy takich wartościach dewiacji fazy zazwyczaj także zachodzi potrze- 
ba jej powiększenia poprzez zastosowanie np. układów pokazanych na rys. 6-32, 
Podkreślmy na koniec, że możliwe są odmienne realizacje impulsowej modulacji 
fazy [37], jednak nie wprowadzają one praktycznie istotnie nowych możliwości 
w stosunku do modulatora omówionego. 


1) Przebieg taki można uzyskać np. ładując kondensator prądem z idealnego źródła prądowego. 
Realizacja źródła prądowego przy wielkich częstotliwościach jest praktycznie jednak niemożliwa. 
Ogólnie tym trudniej uformować taki przebieg, im wartość (29 większa. 
2) Można pokazać, że przy E; < E, oraz Ry < Rą poziomy ograniczania w takim układzie 
są określone zależnościami 

Ue — E, 

Duz FERRE 

D 1 R, + R, 1": 1 


3» Polatyzacja impulsów wynika z polaryzacji u,(r) oraz przyjętego układu ogranicznika; w in- 
nych rozwiązaniach może być przeciwna. 
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6.3.2.3. Modulatory z pętlą sprzężenia fazoczułego (PSF) 


Odrębną” i atrakcyjną ze względu na niski poziom zniekształceń nieliniowych 
grupę modulatorów stanowią układy z pętlą sprzężenia fazoczułego?? PSF. Modu- 
lator fazy (rys. 6-34) składa się wówczas z detektora fazy DF, sumatora napięć, 
wzmacniacza W, filtru dolnoprzepustowego FDp oraz generatora przestrajanego 


Wyy» 4, (£) 


Rys. 6-34. Schemat 
blokowy modulatora 
fazy z układem PSF 


napięciem GPN. W detektorze fazy DF. następuje porównywanie fazy przebiegu 
z generatora GPN z fazą przebiegu doprowadzanego z generatora kwarcowego. 
Napięcie wyjściowe z detektora poprzez filtr FDp i wzmacniacz W. steruje gene- 
rator GPN, wymuszając odpowiednią do swojej wartości zmianę częstotliwości 
(fazy) sygnału wyjściowego. Napięcie sterujące GPN jest jednak uzależnione 
również od napięcia modulującego u„(t), które jest dodawane do napięcia wyjścio- 
wego detektora w sumatorze. Dla prześledzenia pracy takiego modulatora załóż- 
my, że w stanie wyjściowym układ znajduje się w stanie synchronizmu?”, a wartość 
sygnału modulującego u„(t) jest zerowa. W tych warunkach częstotliwość prze- 
biegu wyjściowego jest równa częstotliwości sygnału z generatora kwarcowego, 
przy czym może istnieć pewne stałe przesunięcie fazy między tymi sygnałami. 
Przesunięcie to jako nieistotne pominiemy w dalszych rozważaniach. 

Napięcia uy(£), uy(t) oraz u(t) (rys. 6-34) mają stałe wartości zależne od różnicy 
częstotliwości sygnału z generatora kwarcowego i częstotliwości własnej (tzn. 
przy u, = 0) generatora GPN. Jeżeli na wejściu modulatora pojawi się niezbyt 
duże napięcie u, 74 0, to w warunkach ustalonych musi nastąpić taka zmiana 
napięcia wyjściowego z detektora DF, aby napięcie u, zachowało poprzednią 
wartość. Wynika to z tego, że w tym nowym stanie układ nadal ma mieć zapew- 
niony synchronizm, przy niezmienionej częstotliwości generatora kwarcowego, 
a zatem ciąg napięć: ux, ur, u, nie może ulec zmianie. Warunki te są spełnione 
oczywiście jedynie w pewnym roboczym przedziale wartości napięcia modulują- 
cego, przy czym maksymalna wartość napięcia u; nie może przekraczać maksy- 
malnej wartości napięcia wyjściowego detektora fazy (kompensującego napięcie 
modulujące u,„). Utrzymanie stałej wartości u, przy u„ 34 0 wymaga zmiany 


b Fragment dotyczący modulatorów z pętlą sprzężenia fazoczułego (PSF) opracował mgr inż. 
Grzegorz Czajkowski (Instytut Podstaw Elektroniki Politechniki Warszawskiej). 

2 Działanie pętli sprzężenia fazoczułego PSF (nazwa angielska Phase Locked Loop -—— PLL) 
zostało krótko omówione w rozdz. 5. Szersze informacje na ten temat — patrz np. [48], [49]. 
35) Patrz rozdz. 5. 
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napięcia wyjściowego detektora, a więc zmiany przesunięcia fazy (0.) przebiegu 
sygnału wyjściowego z GPN. W ten sposób przesunięcie fazy staje się zależne 
od wartości chwilowej sygnału modulującego u,„(t), co świadczy o występowaniu 
modulacji fazy. 


PT or EE oż 
| Ó 
u) | 
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Rys. 6-35. Przykład modulatora fazy z pętlą PSF 


Można łatwo zauważyć, że liniowość modulacji fazy jest tu uwarunkowana linio- 
wością charakterystyki detektora fazy DF. Z tego powodu w modulatorach takich 
stosowane są najczęściej koincydencyjne detektory fazy””, umożliwiające — teore- 
tycznie — dokładnie liniową modulację fazy w zakresie zmian fazy +90". 

Na rysunku 6-35 przedstawiono schemat modulatora fazy z pętlą PSF i detekto- 
rem koincydencyjnym. Charakterystyka przejściowa (teoretyczna) takiego detek- 
tora — tzn. zależność Średniej wartości napięcia wyjściowego od różnicy faz 
obu sygnałów sterujących — ma postać pokazaną na rys. 6-36a. Po wprowadzeniu, 
poprzez sumator, sygnału modulującego u,„(t) charakterystyki ulegają przekształ- 
ceniu do postaci pokazanej na rys. 6-36b. Ponieważ wzmocnienie wzmacniacza 
W w takich modulatorach jest bardzo duże, to w stanie ustalonym napięcie w,(t) 
jest bliskie zeru. Poziom taki napięcie to osiąga przy różnicach faz (0; —9>) 
wynoszących odpowiednio $©,, ©, , ©,, ©, — w zależności od chwilowej wartości 
sygnału u, (rys. 6-36b). 


v Działanie i układy takich detektorów są omówione w rozdz. 7. 
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Modulatory z układem PSF odznaczają się bardzo dużą liniowością modulacji 
fazy oraz bardzo dużą stałością pulsacji średniej, odpowiadającą stałości genera- 
tora kwarcowego. Są jednak układami dość złożonymi i możliwymi do praktycz- 
nej realizacji jedynie w postaci odpowiednich układów scalonych. 


Rys. 6-36. Charakterystyki przejściowe koincydencyjnego detektora fazy oraz sumatera 
dla różnych wartości napięcia modulującego 
a— dla um(t) = 0, b—dla zm(t) £ O 


Pewnego omówienia wymaga jeszcze działanie takich modulatorów przy stosun- 
kowo szybkich — np. sinusoidalnych — zmianach sygnału modulującego. Roz- 
ważmy zatem nieco ogólniej własności układu przedstawionego na rys. 6-34. 
Napięcie wyjściowe detektora fazy DF wynosi 


ust) £ y[P1(()—P(t)] (6-125) 
gdzie y — współczynnik skuteczności detekcji [V/rad]. 
Załóżmy, że pasmo wzmacniacza W jest dostatecznie szerokie, a sumator dokład- 


nie dodaje sygnały wejściowe, co dla napięcia sterującego generatorem GPN 


pozwala napisać 
t 


ug(t) Z kw | [ua(2) + un(7)]kr(t— r)dz (6-126) 
[oj 
gdzie: kg — wzmocnienie wzmacniacza W, 
k;(t) — odpowiedź impulsowa filtru FDp". 
Pulsacja z generatora przestrajanego napięciem GPN ma więc wartość 


Q(t) z Qy+kuy(t) = PO. (6-127) 


1 Jeżeli filtr FDp ma transmitancję operatorową kr(5), to odpowiedź jednostkowa odpowiada 


kę(5 śoieni 
k , a odpowiedź impulsowa 


dh 
kr(t) = 2" [kr(s)] = hr(0)0(1)+ z . 


zależności Kyp(t) = £" 


a w konsekwencji faza przebiegu wyjściowego g2(£) może być opisana zależnością 


t 


Pa(t) = | [Qw+Su;(7)]dr+ po (6-128) 
a 
przy czym: 
Qy — pulsacja drgań własnych GPN (przy u, = 0), 


z | 
pl: 
Pewnego komentarza wymaga w tym miejscu zależność opisująca generator prze- 
strajany napięciem GPN. Parametrem sygnału wyjściowego tego generatora, 
który podlega kontroli, jest faza, a nie częstotliwość. Ponieważ między tymi 
wielkościami zachodzi związek 


56 — współczynnik czułości przestrajania | 


p(t) = |[0(r)dr+g(to) (6-129) 


to generator GPN o liniowej zależności częstotliwości wyjściowej od napięcia 
sterującego u„(t) można traktować jako idealny układ całkujący, w którym sygna- 
łem wyjściowym jest różnica faz p(t)— p(to), a sygnałem wejściowym — napięcie 
sterujące GPN. Należy tutaj rozumieć, że zależność o(t) fazy generatora od czasu 
jest funkcją ciągłą, przyjmującą jednorazowo kolejne wartości z nieograniczonego 
przedziału (—o, +00), w odróżnieniu od faz ,,początkowych” przyjmujących 
wielokrotnie wartości tylko z przedziału (—r, +). Ilustracją tych różnic jest 
rys. 6-37, pokazujący przykładowo (rys. 6-37b) zmianę fazy sygnału wyjściowego 
g(t) przy zmianie pulsacji £2 oraz fazę ,„początkową” g,(t) (rys. 6-73c), jaka przy- 


Q 4a 


Rys. 6-37. Zależność fazy od pulsacji sygnału © 
przy ciągłej załeżności fazy od czasu (b) oraz 
przy okresowej zależności fazy od czasu (c) 
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porządkowana byłaby takiemu sygnałowi w kolejnych przedziałach czasu przy 
ograniczeniu jej wartości do przedziału (—r, +). 
Podstawiając następnie (6-125) i (6-126) do (6-127) otrzymujemy 


t 


0,0) = 2,+Kk| |-2 +50-00) kr(t- tydz (3-130) 
0 


K= yśky 


Z zależności tej otrzymujemy związki pomiędzy transformatami Laplace'a wystę- 
pujących tutaj funkcji o postaci 


m Kk;y(5) Qw 
Pals) gi rz S+ Kkp(s) U„(S) + Ss+ Kkę(s) * 
Kkp(5) 
* s+Kk,() AA 


Na tej podstawie możemy stwierdzić, że faza sygnału wyjściowego składa się 
z trzech niezależnych składników: odpowiadającego napięciu modulującemu 
um(t), związanego z pulsacją drgań własnych (2Qy generatora GPN i zależnego od 
fazy napięcia modulowanego z generatora kwarcowego g;(t). Mamy zatem 

$2(5) = 92(5)+92 (5)+ 92 (5) (6-132) 
Zakładając, że fluktuacje fazy sygnału z generatora kwarcowego są pomijalne, 
tzn. g;(t) = const, stwierdzimy, że w stanie ustalonym składnik fazy w, powią- 
zany Z 92 (s) i pz '(s) ma wartość stałą. Ponieważ dla pracy modulatora nie ma 
ona istotnego znaczenia, pominiemy ją w dalszych rozważaniach. Zasadniczy 
wpływ ma natomiast składnik 


, Kkę(s) 1 
Qz(s) = EŁOÓ > m(5) (6-133) 


Świadczy on o tym, że przebieg modulacji fazy w układzie z PSF zależy od tran- 
smitancji kp(s) filtru dolnoprzepustowego oraz „wypadkowego wzmocnienia” 
K = yśky w otwartej pętli. Widać także, że przy dostatecznie wolnej zmianie 
sygnału modulującego u„(t) mielibyśmy 


, ż l 
(5) * ps(S) ” m(S) (6-134) 
co można uznać za opis statycznych własności takiego modulatora. Załóżmy 
teraz, że sygnał modulujący jest sinusoidalny, tzn. 
Uu„(t) = U„sinot 


i porównajmy przebieg modulacji fazy ,dynamicznej” (w 4 0) z modulacją 
„„statyczną”” (w = 0), którą zgodnie z (6-134) można uważać za idealną. Za miarę 
zniekształceń dynamicznych można uznać stosunek 


— Pal(s) _  Kkp(5) 6-13 
MO = 56) — st Kkę(G) „aa 
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dający widmową miarę zniekształceń modulacji o postaci 


s ER Kkp(jo) zx! r 
Mijo) = jo+ Kkę(jo) = Me* (6-135') 


Jeżeli — przykładowo — filtr dolnoprzepustowy FDp ma postać jak na rys. 6-38a, wówczas 


1 
1+ —sS 
a 
kz(5) = 1 
jas. 
+ r 
gdzie 
1 
a= —— 
Ry 
z 1 
- (Ri+R)C 
h 
GBĄ K psp 
-GdB/pk+ 
a 
O——1__] O 
RL 
wę wy 
h 
O O igo 
A 
dBK201g M 0 


(| LEFT 
PARSE ONE * 
IGM A 


AKRÓW - 
FRERANEHI- 


: Emi! ZZZZOGEIII | 
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N 


Rys. 6-38. Przykład 
filtru stosowanego 
w modulatorze fazy 
z pętlą PSF (a) 
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Transmitancja pętli PSF zawiera ponadto idealny człon całkujący [patrz (6-129)] w postaci ge- 
neratora GPN oraz z założenia ,„wszechprzepustowe ": detektor fazy DF, sumator i wzmacniacz 
W. W takich warunkach logarytmiczna (w dB) wartość transmitancji w pętli PSF kpsr może 
być opisana charakterystykami asymptotycznymi, przedstawionymi na rys. 6-38b. Natomiast 
wprowadzenie na wejście modułatora sinusoidalnie zmiennego sygnału modułującego o pulsacji 
w wywołuje dynamiczny błąd modulacji opisany zależnością (6-135') i zilustrowany rys. 6-38c. 
Założono tutaj normalizację względem wartości ,,naturalnej” pulsacji PSF 
w, =a=YyKb 
Z wykresów tych widać, że przy wzroście pulsacji modulującej może powstawać znaczne odchy- 
lenie głębokości modulacji fazy w stosunku do wartości odpowiadającej modulatorowi idealnemu. 
w 


W szczególności modulacja fazy zanika, gdy przybiera wartości znacznie przekraczające 


n 


jedność. 


0 
Za właściwe warunki pracy takiego modulatora uważamy takie, przy których 5 < I, natomiast 
nh 


z 0,5. 
Wp 


Bardziej szczegółowe rozważania na temat modulatorów z pętlą PSF można znaleźć np. w [48], 
[49]. 


6.3.3. Modulatory częstotliwości (FM) 


6.3.3.1. Wstęp 


Istotna różnica między modulatorami częstotliwości — którymi obecnie się zaj- 
miemy — a modulatorami fazy polega na tym, że odchylenie pulsacji od wartości 
średniej 62, w przypadku modulatorów FM, powinno być proporcjonalne tylko 


Korektor 
WEejSCIOWY 


Układ pow. 
dewiacji 


O Up Wp 
Rys. 6-39. Pośredni modulator FM (a) oraz typowa charakterystyka korektora (b) 


do wartości chwilowej sygnału modulującego, a wskaźnik dewiacji 6 tym mniejszy, 
im pulsacja sygnału modulującego w większa. Będziemy zatem omawiać układy, 
w których powinny zachodzić zależności 


AQ=aU, 
Jag = (6-136) 
0 


1'W rozważaniach tych zakładamy tym samym pomijalny wpływ wszelkich zmian we włas- 
nościach: detektora fazy, sumatora i wzmacniacza, wynikających ze zmiany częstotliwości. 


Druga z tych zależności prowadzi do podstawowej dla układów wyższej klasy 
grupy modulatorów FM, jaką otrzymujemy z modulatorów PM — zwłaszcza 
wykorzystujących pośrednio modulację amplitudy (rys. 6-29 i rys. 6-31) — przez 


dodanie na ich wejściu korektora o transmitancji k(o) = a Modulator taki ma 


wówczas postać pokazaną na rys. 6-39. Pokazana na tym rysunku przykładowa 
postać korektora nie jest jedyną z możliwych, ale przy żadnej innej nie można 
osiągnąć idealnej charakterystyki hiperbolicznej (rys. 6-39b), co świadczy o ogra- 
niczeniu zakresu częstotliwości modulujących, zwłaszcza w obszarze małych ich 
wartości. Ponieważ, jak to pokazaliśmy w p. 6.3.2, wszystkie modulatory PM 
o dobrej liniowości i dużej stałości (2, mają niewielką maksymalną dewiację fazy, 
stąd za regułę w takich pośrednich modulatorach FM można uznać 
stosowanie układów powiększania dewiacji (patrz rys. 6-32). 

Istnieje ponadto bardzo szeroka klasa innych modulatorów częstotliwości, 
z których niektóre zostaną obecnie omówione. 


6.3.3.2. Modulatory ze sterowanymi generatorami LC 


Zaczniemy od modulatorów nazywanych bezpośrednimi, których zasada 
polega ogólnie na tym, że sygnał modulujący zmienia wartość pojemności (rza- 
dziej indukcyjności) w generatorze LC lub wartość pojemności albo rezystancji 
w generatorze RC. W rezultacie powstają zmiany pulsacji sygnału generowanego 
i jeżeli tylko są one dostatecznie duże oraz liniowo powiązane z wartością sygnału 
modulującego u„(t), to układ taki możemy uznać za modulator częstotliwości. 
Warunki prawidłowej pracy takich modulatorów sprowadzają się po pierwsze 
do żądania, by zmiany parametrów generatora zachodziły ,„dostatecznie”” wolno, 
a po drugie do tego, by zależność tych parametrów od wartości sygnału modu- 
lującego była „„właściwa””. 

Ażeby nieco wyjaśnić pierwszy problem przypomnijmy (patrz [11], rozdz. 10) że pro- 
sty generator Meissnera ze stałymi parametrami obwodu opisuje równanie 


di 
dzy, | TCM da, dm... A 
ae* a +—u=0 (6-137) 


Jeżeli teraz poprzez uzależnienie od sygnału modulującego spowodujemy, że pojemność bę- 
dzie ulegać zmianie w czasie, wówczas równanie generatora przyjmie postać 


dia 
dłu, | rC(0—Mg | du; 1 


ki =6 6-138 
je” LCO) de LCD" e 


ia 


a zatem będzie to — nawet przy = const — złożone równanie parametryczne typu 


s 
2 


 ÓŻ W40o6 (6-139) 
de Wega 100% — 


Podstawiając nową zmienną y, określoną poprzez zależność [39] 


x = ye Zo (6-140) 
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równanie to możemy zapisać w postaci 
2 


4 

diż +A(0)y =0 (6-141) 
nazywanej równaniem Hilla [39]--[42]. 

Nie znając rozwiązań takich równań w skończonej postaci możemy w pierwszym przybliżeniu 
założyć, że przy sinusoidalnym sygnale modulującym współczynniki p(tr) oraz q(t) zmieniają się 
okresowo z wyraźnie uwypukloną składową podstawową, co pozwala założyć”, że funkcja A(t) 
poza składową stałą także ma dominującą składową podstawową, tzn. 


A(r) Z a+bcosot (6-142) 
1 
co po wprowadzeniu jeszcze T = za zamiast równania (6-141) pozwala napisać 


dży 

yz + (m-t+ncos2Tr)y = 0 (6-143) 
Zależność o postaci (6-143) jest nazywana równaniem Mathieu. Nawet dla takiej mak- 
symalnie już uproszczonej postaci równania rozwiązania istnieją jedynie w postaci nieskończo- 
nych szeregów funkcji specjalnych (tzw. funkcji Mathieu) [42]. Ogólnie rozwiązanie ma tu formę 
sygnału o modulowanej nie tylko częstotliwości, ale i fazie [40], przy czym z bardzo przybliżo- 
nych oszacowań [32], [15] wynika, że modulacja amplitudy jest pomijalna, a częstotliwość”? — 
proporcjonalna do wartości 


1 


"LC 
gdy zachodzi warunek quasi-stacjonarności [32], [15] 


W modulatorach tego rodzaju na ogół 
w < 0,2% ś2o 
co wystarcza do spełnienia warunku (6-145). 
Dla pokazania jak powinna zachodzić zmiana pojemności w funkcji napięcia modulującego 
Um(t), aby wywoływało ono proporcjonalne zmiany pułsacji, załóżmy, że 


C(t) = (ot C[in(t)] (6-146) 
oraz 
Ql1) Z aan (6-147) 
Y LCQ) 
Zbadajmy teraz, jakie warunki są niezbędne na to, by 
Qt) = Qo+aum(t) (6-148) 


Proste przekształcenia pokażą, że warunkiem wystąpienia takiej idealnie liniowej modulacji 
jest, by 


1 
QL 
Clin) = —— —G (6-149) 
kra 
1 1 dp(t) 


U Tutaj A(t1) = 302 POPRZ zy 


2) Przy założeniu, że zmienność C(z) jest o postaci [32] 
Co 


GAZ (1 +ecosot)? 


Widzimy więc, że ta idealna zależność pojemności od napięcia znacznie odbiega*? od spotyka- 
nych najczęściej zależności o postaci 


a A 
Cu) =-—— = 


- (Yp+ u)? (1 c ] (6-150) 


1 1 
gdzie » = 72: maksymalnie 1, 


co także sygnalizuje jeden z istotnych problemów występujących w takich modulatorach. 
Dokładne przedstawienie własności modulatorów omawianego rodzaju — przed- 
stawionych na rys. 6-40 — nie jest zadaniem łatwym. Podstawowym elementem 
jest tutaj warikap, stanowiący odpowiednio wykonaną diodę półprzewodnikową 
spolaryzowaną zaporowo?. Zmiana wartości napięcia upy powoduje zmianę 
pojemności złącza zgodnie ze znaną zależnością (6-150), a więc o charakterze 
pokazanym na rys. 6-40b. Na rysunku tym pokazano dodatkowo zależność do- 
broci warikapa od tego napięcia [30]. 

Przy sinusoidalnym napięciu modulującym na zaciskach diody warikapowej 
występuje składowa napięcia 


upy = Uy+ Unsinot (6-151) 
i zgodnie z (6-150) zachodzą zmiany pojemności Cpy 
a Co 
Cpp z O 6-152 
PW (pr+Uo+Unsinoty)  (-+xnmsinot) ( ) 
a 
Co Z ——— 
k (9, + UO)” 
U 
Xm Z ——— 
vt Uo 
Rozwijając (6-152) na szereg otrzymujemy [30] 


Cpy(t) = Co k —YXpSINOL + 1020 zasin?ot— 


= 76+1)6+2) 3 sin* wf + | = 


3! 
== cji —YXpSINOf +- 030) zżcosZot+ 
+ OE EA csindor+ e (6-153) 


o Stosując analogiczne rozumowanie, łatwo pokazać, że dla zrealizowania modulacji fazy (PM) 
ć : : „ dim : ż Ą 
wartość pojemności musiałaby zależeć od wartości ję a więc w sposób jakościowo zupełnie 


odmienny. Stąd modułatory z warikapami, sterowanymi elementami reaktancyjnymi itp. zalicza 
się do modulatorów FM, chociaż modulacja ta zachodzi często także ze znacznymi zniekształ- 
ceniami. 

2) Dobre własności jako warikapy wykazuje większość diod Zenera. Pojemności początkowe 
takich warikapów są na ogół dość znaczne, często ponad 100 pF (patrz ponadto rozdz. 1). 
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'Z zestawienia tej zależności z (6-147) widać, że otrzymujemy tutaj tym większe 
zniekształcenie nieliniowe, im wartość x, jest większa. 

Dla optymalizacji modulatora stosuje się dość często włączanie warikapa do 
odpowiednich odczepów cewek lub poprzez odpowiednio dobrane dzielniki 


Rys. 6-40. Proste warikapowe modulatory FM (a, e, f) oraz ich charakterystyki (b, c, d) [13], [23], [30] 


pojemnościowe (szkic przy rys. 6-40c). Za miarę sprzężenia warikapa z obwodem 
można uznać współczynnik [30] 
CoC 


OE RREREEMA 6-154 
P = GGECJ(C,C FEC, FCC) SM 


Jeżeli w wyniku modulacji otrzymujemy sygnał 

Uw(t) = UscosB(t) (6-155) 
gdzie 

B(t) = (291+ AB[u„(t)] 
to jak wynika z analizy numerycznej [30], przebieg czasowych zmian AG(t) odbie- 
ga od sinusoidalnego, a związek pomiędzy dewiacją fazy AB, i amplitudą sygnału 
modulującego U, nie jest prostoliniowy. Zależności te przedstawiono na rys. 6-40c 
i 6-40a, przy czym przyjęto oznaczenia 
2 


GC: 
Co C+ C> 
b = 6-156 
Pe Q Gz Q ( ) 
" ” CG 
gdzie: Czyo = C, + GEC' 


Q — dobroć wypadkowa obwodu. 
Widać, że przy małych wartościach parametru b asymetria i nieliniowość omawia- 


nych przebiegów maleją, jednak zmniejsza się przy tym także wartość dewiacji 


uzyskiwanej przy danej amplitudzie sygnału modulującego U,,. 

Te własności omawianych modulatorów powinny być brane pod uwagę przy ich 
projektowaniu. Przykłady szczegółowe najprostszych warikapowych modula- 
torów FM pokazano na rys. 6-40e oraz f. Należy podkreślić, że modulowanymi 
generatorami mogą być tutaj zarówno generatory diodowe (rys. 6-40e), jak też 
sprzężeniowe (rys. 6-40f) [11]. 

Istnieją bardziej złożone modulatory tej grupy [30], w szczególności zapewniające 
mniejsze zniekształcenia nieliniowe modulacji (poniżej 2-376) poprzez zastoso- 
wanie nieliniowego korektora wejściowego. Przykład takiego udoskonalonego 
modulatora FM przedstawia rys. 6-41. 


Bezpośrednie modulatory FM można także realizować przy użyciu sterowa- 
nych elementów reaktancyjnych SER (np. lampy i tranzystory 
reaktancyjne). Są to lampy lub tranzystory objęte takimi sprzężeniami zwrotnymi, 
przy których impedancje wejściowe lub wyjściowe mają dużą składową reaktan- 
cyjną i możliwie małą rezystancyjną. Sterowane elementy reaktancyjne można 
podzielić na dwie grupy. W pierwszej z nich sterowaną reaktancję otrzymujemy 
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Rys. 6-41. Przykład 
diodowego modulatora FM 
z nieliniowym korektorem 
wejściowym [30] 
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pomiędzy elektrodą emitującą (E) a sterującą (S) lampy lub tranzystora”. Ilu- 
stracje dotyczące tego rodzaju SER przedstawia rys. 6-42. Jeżeli — przykłado- 
wo — założymy, że elementem sterowanym na rys. 6-42a jest tranzystor unipo- 
larny i dla pokazania zasady działania przyjmiemy jego najprostszy schemat 


Rys. 6-42. Sterowane elementy reaktancyjne pierwszego rodzaju 


zastępczy, wówczas problem sprowadza się do wyznaczenia warunków, w których 
impedancja na zaciskach 4, B w układzie z rys. 6-42b ma dominującą reaktancję, 
zależną przy tym od wartości g,, , regulowanej sygnałem modulującym. Zauważmy, 
że impedancja Zy na zaciskach 4, B ma wartość 


_ Zy+Ząc 
CA CT (6-157) 


Ząc = 


Jeżeli np. Z; = joć Ząc = Ry, wówczas 


Zu —————— = 
-| R + terz Ria x (6-157') 


1+gmR.) jo(Cd+gR)] |" joćw 


Warunki takie można zrealizować np. stosując układ pokazany na rys. 6-420, 
jeżeli tylko obwód rezonansowy dołączony do drenu jest w stanie rezonansu [32]?.. 
Wtedy mamy 


1 

R,. — 
A RLIE AE. RB 
1  1+gR 
Ry + — + gaNa 

Za 


1) Są to sterowane elementy reaktancyjne wykorzystujące regulowane zjawisko Millera [11]. 
2) Zastosowanie obwodu rezonansowego zamiast opornika jest uzasadnione względami częstotli- 
wościowymi (Fo bywa rzędu dziesiątków i więcej MHz), jak też pozwala dodatkowo kształtować 
właściwości dynamiczne takiego SER. 


i odpowiednio 
1 1 
wenę a (6-157'') 
R. + 3m 
Cu = C1+8mRL) * gmRLC 


Jeżeli odpowiednio dobierzemy składową stałą U, napięcia bramka-źródło, 
wówczas wprowadzany przez dławik (ewentualnie opornik o dużej rezystancji) 
sygnał modulujący u„(ż) będzie modulował konduktancję g,„fu,„(£)], a tym samym 
zastępczą pojemność Cy na zaciskach A, B. Pojemności tej towarzyszy jednakże 
także zmienna rezystancja Ry, zmniejszająca dobroć obwodu drgającego gene- 
ratora i przyczyniająca się do powstawania pasożytniczej modulacji amplitudy. 


a 


Rys. 6-43. Sterowane elementy reaktancyjne drugiego rodzaju 


Zasada ta może być oczywiście wykorzystana w bardzo wielu wariantach układo- 
wych, także takich, w których ES jest elementem zespolonym (wielotranzysto- 
rowym) lub wzmacniaczem operacyjnym. 

W SER drugiej grupy sterowaną reaktancję otrzymuje się pomiędzy elektrodami 
0 — E elementu sterowanego. Ogólna postać takich SER jest pokazana na rys. 
6-43a. ; 

Stosując — przykładowo — tranzystory unipolarne i opisując je najprostszymi 
schematami zastępczymi otrzymujemy tutaj sytuację przedstawioną na rys. 6-43b. 
Wśród prądów rozpływających się w węźle W największą amplitudę ma prąd 
sterowany 7, = g„U,. Zauważmy, że 


Z 


BaULCŻ= 
ŻYŁZ, 


(6-158) 
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Ża df 
W ten sposób własności układu z rys. 6-48b można zilustrować równoważnym 


schematem zastępczym, w którym admitancja Yz jest dominująca i poprzez za- 
leżność od konduktancji gu może być modulowana sygnałem pierwotnym u„(£). 


Rys. 6-44. Podstawowe rodzaje 
SER drugiego rodzaju 


Ten sam sposób postępowania można zastosować w przypadku ogólniejszym 
(właściwym np. dla tranzystorów bipolarnych), zilustrowanym rys. 6-43c. Z prostej 
analizy wynika, że w tym przypadku 


Z 
U,=U ZĘ Z, YA (6-158') 
a kiedy ponadto podstawimy 
Jm = |Ymle7" 
to zależność opisująca admitancję zastępczą Yz będzie miała postać 
Y; = G = |] ZĘZ = 7 (6-159') 
19. Z 2) 


Na ogół obciążanie dzielnika Z,, Z, admitancją wejściową pogarsza dobroć 
SER i zmniejsza zakres zmian reaktancji na zaciskach 4, B, jakie powstają w wy- 
niku określonych zmian sygnału modulującego u„(£). Oczywiście i tutaj modulacja 
reaktancji zachodzi poprzez modulację punktu pracy tranzystora czy lampy 
i przebiega najkorzystniej przy odpowiedniej wartości składowej stałej napię- 
cia U. 

Podstawowe układy SER tego rodzaju przedstawia rys. 6-44”. Podane schematy 
zastępcze odpowiadają prostym schematom zastępczym ES z rys. 6-43b. Mogą 
być one jednak łatwo uogólnione poprzez zastosowanie zależności (6-159'). 
Zauważmy, że z zależności (6-159) wynikają jedynie dwie, możliwe w takich ukła- 
dach, postacie admitancji Yz, a mianowicie: 

I) układy z rys. 6-44a i b 


| 
Yzi = Św Tejor (6-160) 
2) układy z rys. 6-39c 1 d 
jOT 
= -161 
Ya = Sa T pios (6-161) 


gdzie c = RC lub r =  — stała czasowa. 


Wynika stąd, że w przypadku 1 warunkiem dużej dobroci SER (znacznej prze- 
wagi susceptancji nad konduktancją) jest, by 
wt > l 
W takim przypadku dzielnik Z;, Z» realizuje przesunięcia fazy o kąt bliski 90”, 
co wymaga praktycznie spełnienia warunku: 
l 

Q,C 
QL > (5--10)R (układ z rys. 6-44b) 


R > (5--10) (układ z rys. 6-44a) 


D_Na rysunku 6-44 dławiki mogą być zastąpione dowolnym dwójnikiem liniowym o dostatecznie 
dużej impedancji (np. obwodem rezonansowym z dużą rezystancją dynamiczną) lub źródłem 
prądowym (prądu stałego). Innym, szczególnie często stosowanym, rozwiązaniem jest zasilanie 
lampy lub tranzystora w układzie SER poprzez obwód rezonansowy modulowanego genera- 
tora (patrz np. rys. 6-45b). 
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Natomiast w przypadku 2 warunki dużej dobroci SER sprowadzają się do żąda- 
nia, by 


wr<śl 
co zachodzi przy 


l 
DC 2 (5-10)R (układ z rys. 6-440) 


R > (5+1002,L (układ z rys. 6-44d) 


Należy również zwrócić uwagę na pewną równoważność omawianych struktur. 
Mianowicie, z załeżności (6-160) oraz (6-161) wynika, że przyrosty admitancji 
zastępczych spowodowane zmianą konduktancji gm o wartość Ag wynoszą od- 
powiednio 


1 
AYz ma Agm 


RZ (6-162) 


1 
AYz, = Agm PES: = As. Tziz) = Agn=AVz, (6-163) 


Z tych ostatnich załeżności widać, że przy jednakowych stałych czasowych i przy- 
rostach Ag, zachodzi zależność 


JImAYz, | = |ImAYZ>| (6-164) 


świadcząca o równoważności omawianych struktur z punktu widzenia modulacji 
częstotliwości. 


b SER Modulowany generator | 


Rys. 6-45. Schemat blokowy modulatora FM ze sterowanym elementem reaktancyjnym (a) oraz jego 
przykładowa realizacja (b) [13] 


Modulator bezpośredni FM otrzymujemy zestawiając np. jeden ze sterowanych 
elementów reaktancyjnych SER z rys. 6-44 z generatorem LC. Błokowy schemat 
modułatora można ogólnie przedstawić w postaci pokazanej na rys. 6-45a. Przy- 
kładem szczegółowej realizacji jest natomiast układ pokazany na rys. 6-45b. 
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Poza najprostszymi SER omawianymi dotychczas stosuje się układy bardziej złożone, zawiera- 
jące zwłaszcza bardziej rozbudowane, wieloelementowe obwody sprzężenia zwrotnego”. 

W modyfikacjach tych zmierzamy do zmniejszenia stratności SER, co w przypadku układów 
drugiego rodzaju wymaga, by napięcie sterujące U, było przesunięte względem napięcia U na 
zaciskach A, B o kąt możliwie bliski 90”. 

Istnieją także bardziej istotne modyfikacje modulatorów tego rodzaju, w których możliwe jest 


Generator 
LC śe(t) 


Rys. 6-46. Przykłady 
złożonych sterowanych 
elementów reaktancyjnych 
[18], [30], [32] 


D Przykłady i analiza własności takich struktur bardziej złożonych — patrz np. [18], str. 675-—682 
oraz [32], str. 30-—34. 
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np. znaczne zmniejszenie pasożytniczej modulacji amplitudy lub zmniejszenie wrażliwości na 
zmiany napięć zasilających, temperatury itp. 

Przykładem modyfikacji pozwalającej zmniejszyć szkodliwą modulację amplitudy jest układ po- 
kazany na rys. 6-46a. Można pokazać [18], [30], że zasilanie dzielnika Z,, Z, Zą dwoma napię- 
ciami U,, U, przesuniętymi w fazie o 180” i o odpowiednio dobranych amplitudach pozwala 
uzyskać na zaciskach 4, B modulowaną admitancję o ujemnej (lub bliskiej zera) konduktancji, 
która może wyraźnie zmniejszyć pasożytniczą modulację amplitudy. Możliwość zmniejszenia 
wrażliwości sterowanej reaktancji'” na zmiany napięć zasilających, temperatury itp. występuje 
natomiast w przeciwsobnych SER, których przykłady pokazano na rys. 6-46b i c. 


Dla pokazania tej możliwości załóżmy, że stałe czasowe ( Tę = RC, Tą = 4) w obu składowych 


SER w układach z rys. 6-46b i c są jednakowe, a elementy sterowane (tzn. tranzystory czy lampy) 
jednakowe i w jednakowych warunkach zasilania, temperaturze itp. Ze wzoru (6-159) wynika, 
że w obu układach 


1 
Vza = gm———— 
z1=54 iioc (6-165) 
y jotT 
FE iEk 1+jor 


Załóżmy teraz, że przeciwsobne sterowanie sygnałem u„ obu ES daje jednakowe pod względem 
wartości, a przeciwne co do znaku, zmiany Agm, natomiast jednakowe zmiany A7, AE, — jed- 
nakowe przyrosty óg„. Zatem 


Śmi = Śmol1 — A(um) + ó(Ec, 7)] (6-166) 
Śm2 = Śmol1 + A(um) + Ó(Ec, T)] (6-167) 
i w rezultacie 
Ya. = Ya ŁY, PPR CEO 27 SE dm 
Ze > Izy z2 = Śmi iż Śm2 14j6% = £mo £mo jor+1 = 
Śmo A 
= go(1 + A+6)—2 - (6-168) 

1+jor 


Pokazaliśmy w ten sposób, że: 

a) jednokierunkowe (synchroniczne) zmiany konduktancji g„ obu ES — wywołane wahaniami 
temperatury, napięcia zasilania itp. — nie powodują w SER zmian reaktancji, 

b) zmiany reaktancji w takich układach przeciwsobnych są dwukrotnie większe aniżeli w ukła- 
dach prostych o jednej lampie czy tranzystorze [patrz zależności (6-163) oraz (6-164)], na- 
tomiast zmiany konduktancji — takie jak w układzie pojedynczym. Oznacza to, że przy usta- 
lonej zmianie reaktancji na zaciskach A, B albo, inaczej, ustalonej dewiacji częstotliwości 
zmiany konduktancji są tutaj dwukrotnie mniejsze aniżeli w układzie pojedynczym SER, co 
przyczynia się w istotny sposób do zmniejszenia głębokości pasożytniczej modulacji ampli- 
tudy. 


Jeżeli poprawa stałości częstotliwości na tej drodze nie jest wystarczająca, wówczas 
możemy zastosować układ automatycznego dostrajania pulsacji średniej, poka- 
zany na rys. 6-47a”). 

Sygnał wyjściowy modułowanego generatora ŁC? odchylony od wartości średniej 


1 Wbrew spotykanym opiniom nie chodzi tutaj o zmniejszenie zmian rezystancji, a o poprawie- 
nie stałości 429. 

2» Wszystkie uwagi oraz zasada działania obowiązują także w przypadku użycia modulowanego 
generatora RC. Jest to przypadek spotykany w praktyce bardzo rzadko i dlatego mówimy tutaj 
o generatorach ŁC. 

3» Możliwe są inne realizacje automatycznego dostrajania, np. z wykorzystaniem elektromecha- 
nicznego sprzężenia zwrotnego (system Western — Electric) [43], str. 477. 


o AQ(t) przez sygnał modulujący i o A(2, wskutek czynników destabilizujących 
poprzez separator i n-krotny powielacz częstotliwości jest doprowadzany do jed- 
nego z wejść różnicowego mieszacza częstotliwości. Drugim z sygnałów wejścio- 
wych tego mieszacza jest sygnał o stabilizowanej kwarcowo pulsacji n£29. Sygnał 


Q 

J Sep +4 0 + ASe(t) N Śp *nadtg +nAśc(t) 

/ 
A 
Kwarcowij 
Mieszacz WZOTZEC 
d 
Modul 
Bara 


ER 
Warikap 


[38] 


wyjściowy mieszacza ma średnią pulsację zależną od odchylenia A/(2y i na wyjściu 
detektora częstotliwości (patrz rozdz. 7) wytwarza napięcie składowej stałej o war- 
tości proporcjonalnej do A£2, i o polaryzacji (znaku) zależnej od tego, czy AQ, 
jest dodatnie, czy ujemne. Równocześnie na wyjściu detektora częstotliwości 
występuje sygnał zmienny, zbliżony do sygnału modulującego u,„(t)1”. Składowa 
stała tego napięcia jest wprowadzana na sterowany element reaktancyjny lub 
warikap w ten sposób, że wytwarza zmianę składowej średniej pojemności lub 
indukcyjności, kompensującą niepożądaną zmianę pulsacji A(29. Oznacza to, że 
polaryzacja napięcia z detektora częstotliwości i sposób jego doprowadzenia do 
modulującego elementu reaktancyjnego muszą przeciwdziałać zmianie pierwot- 
nej. Gdyby więc nie było w układzie odpowiedniego filtru dolnoprzepustowego”, 


1 Detektor częstotliwości jest tutaj demodulatorem, tzn. układem, który odtwarza pierwotny 
sygnał modulujący na podstawie sygnału zmodulowanego, w tym przypadku częstotliwościowo. 
2) Wielu autorów uważa ten filtr za część składową detektora częstotliwości i nie wydziela go 
w formie odrębnego zespołu. Uczyniliśmy tutaj inaczej dla podkreślenia jego istotnej roli. 


Rys. 6-47. Układ M. G. Crosby'ego do 
automatycznego dostrajania pulsacji średniej (29 
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wówczas obok sygnału kompensującego A(2y istniałby sygnał zmienny kompen- 
sujący AQ(t), tzn. sam użyteczny proces modulacji. Stała czasowa tego filtru 
określa przy tym dynamikę procesu dostrajania i nie może być dowolnie duża. 
Możliwe jest rozdzielenie funkcji modulacji i stabilizacji 62, poprzez użycie dwu 
odrębnych sterowanych elementów reaktancyjnych, jak to pokazano na rys. 6-47b. 
Trzeba przy tym pamiętać, że drugi SER stabilizujący (29 wnosząc do obwodu 
generacyjnego pewną (Średnią) reaktancję, zmniejszy wypadkową głębokość mo- 
dulacji sumarycznej reaktancji, a poprzez jej zależność np. od temperatury czy na- 
pięcia zasilającego może powiększyć pierwotną odchyłkę pulsacji A(Qę. Łatwo 
także zauważyć, że skuteczność takiego dostrajania można powiększyć włączając 
za detektorem częstotliwości dodatkowy wzmacniacz prądu stałego (np. opera- 
cyjny). Trzeba jednak pamiętać wtedy o zapewnieniu stabilności takiego układu 
regulacji z zamkniętą pętlą sprzężenia zwrotnego. 


Modulację częstotliwości można także osiągnąć poprzez dołączenie do obwodu rezonansowego 
generatora kondensatorów lub cewek o stałych parametrach, jednak na okresy czasu, uzależnione 
od wartości chwilowej sygnału modulującego. Dołączanie takich elementów poprzez odpowied- 
nie klucze zmienia bilans mocy urojonych w obwodzie drgającym w sposób zależny od ich po- 
jemności i indukcyjności, tym znaczniej, im dłuższy jest czas dołączania. Modulatory takie, omó- 
wione np. w [15], str. 348 oraz 396—398, [34], str. 34—43, [35], str. 142—143, nie wykazują 
jednak zasadniczej przewagi nad poprzednio omówionymi i dlatego nie będziemy ich tutaj oma- 
wiać bardziej szczegółowo. 


6.3.3.3. Modulatory ze sterowanymi generatorami RC 


Pewnego omówienia wymaga jeszcze zastosowanie do celów modulacji częstotli- 
wości generatora RC. Ponieważ pulsacja generowanego sygnału w takich układach 
jest odwrotnie proporcjonalna do wartości iloczynu RC, to modulacja dowolnego 
z tych czynników prowadzi do modulacji pulsacji. Oczywiście i tutaj zmiany te 
muszą zachodzić w taki sposób, by odchylenia pulsacji były proporcjonalne do 
wartości chwilowej sygnału modulującego. W modulatorach tego rodzaju można 
użyć dowolnego z już omówionych elementów reaktancyjnych, w których pojem- 
ność (fizyczna lub zastępcza) jest modulowana przez napięcie u„(£)”*. Można tak- 
że — co jest istotnie nową możliwością — wykorzystać sterowane rezystancje: 
diod przewodzących ([30], str. 99), wejściowe tranzystorów bipolarnych ([30], 
str. 98—100) oraz kanałów w tranzystorach unipolarnych ([11], str. 642). Ograni- 
czenia dopuszczalnych wartości rezystancji i pojemności, występujące w genera- 
torach RC powodują, że modulatory takie mogą być stosowane jedynie w za- 
kresie stosunkowo małych częstotliwości, a widma sygnałów zmodulowanych, 
zniekształcenia i stałości pulsacji średniej w prostych układach tego typu znacznie 
odbiegają od idealnych. 


DW układach takich przy danej dewiacji częstotliwości otrzymujemy mniejsze zniekształcenie 
nieliniowe i mniejszą pasożytniczą modulację amplitudy, gdy równocześnie modulujemy więcej 
aniżeli jedną pojemność czy rezystancję (patrz np. [30], str. 96—98). 


6.3.3.4. Modulatory ze sterowanymi przerzutnikami 
(multiwibratorami) 


Uzyskiwanie dużych wartości dewiacji częstotliwości we wszystkich omawianych 
dotąd układach wymaga praktycznie stosowania kłopotliwych i złożonych ukła- 
dów powiększania dewiacji (patrz rys. 6-32). Ponieważ z drugiej strony przesy- 
łanie informacji następuje z dużą dynamiką i przy małym poziomie zakłóceń do- 
piero przy dużych wartościach dewiacji częstotliwości, stąd zrozumiałe jest zainte- 
resowanie modulatorami pozwalającymi bezpośrednio uzyskiwać takie właśnie 
sygnały. 

Do takich układów należą modulatory zastabilnymi przerzut- 
nikami (multiwibratorami), w których sygnałem modulującym wpływa się na 
wartość prądów ładujących pojemności, a przez to na długość okresu wytwarza- 
nego sygnału. Najczęściej stosowanym układem tego rodzaju jest multiwibrator 
pokazany na rys. 6-48a [30]. 

Praca układu przebiega w ten sposób, że tranzystory 7I, T2 przewodzą na prze- 
mian, a przebiegi napięć w różnych punktach multiwibratora mają w przybliże- 
niu postać pokazaną na rys. 6-48b [28]. W okresie przewodzenia tranzystora TB 
napięcie na kondensatorze u, wzrasta, przy czym czas trwania 7, tego stanu wy- 
nosi [28] 


T, z Ga A (6-169) 
2 
gdzie AU = (14+1,)R; = IR, — amplituda skoków napięć uz;, uga (patrz 
rys. 6-48b), 


Uggo — napięcie (prawie stałe) na złączu emiterowym tranzystora w sta= 
nie nasycenia (głębokiego przewodzenia)”. 
W Śkieśie przewodzenia tranzystora 7A następuje zmiana kierunku prądu płyną- 
cego przez kondensator C, co powoduje zmniejszenie napięcia u,. Czas trwania 
tego stanu wynosi 


T, Z a > (6-170) 
1 
Zakładając, że AU > Uggo możemy w przybliżeniu przyjąć, że 
Q 1 1 l 
F = —. „m —— zz RA RA" LLoLvn— ZZ 
27 T Ty +T> AU AU 
C|JEEoOCZE 
l H 
ak (6-171) 


z R,C (1,+1,)* 
Dla uzyskania modulacji tej częstotliwości uzależniamy wydajności źródeł prą- 
dowych 7,, 7, od wartości chwilowej sygnału modulującego u„(£). Łatwo jednak 
zauważyć, że dla osiągnięcia liniowości modulacji muszą zachodzić zależności 


l = ly+a/Um (6-172) 
l, = Iy-aVun. (6-173) 


v Dla tranzystorów krzemowych Uzgo £ 0,7 V. 
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+4, 
Rys. 6-48. Multiwibratory z modulowanym okresem (a--d) oraz przebiegi napięć (b) 
występujących w układzie z rys. a [28], [30] 


przy których z (6-171) otrzymujemy 


1 a |” 
ro zte-(zj-o] 

Realizacja warunków (6-172) i (6-173) jest kłopotliwa. Stąd w praktyce od napię- 
cia modulującego u, uzależniamy — i to liniowo — tylko jeden z prądów, np. /,, 
a powstającą nieliniowość modulacji kompensujemy odpowiednią zmianą skoku 
napięcia AU. Do takiego kształtowania tego skoku najczęściej wykorzystujemy 
stany przejściowe w odpowiednio dobranym rezonansowym obwodzie kompen- 
sacyjnym. Multiwibrator ma wówczas postać pokazaną na rys. 6-48c [30], [44], 
przy czym E; > E;, a opornik R, spełnia warunek 


(0,+7)R; > E;—E; (6-174) 


W chwili zapoczątkującej przewodzenie tranzystora 74 dioda Dk przewodzi, co 
powoduje, że napięcie na kolektorze tego tranzystora wynosi*? E;— Upę. Po- 
nieważ E; > E>, to w chwili wchodzenia w stan nieprzewodzenia tego tranzystora 
dioda ta także przestaje przewodzić, a w obwodzie R,, Z4, C, powstaje oscyla- 
cyjny proces przejściowy, wywołujący zmiany napięcia na kolektorze tranzystora 
TA. Dobierając współczynnik tłumienia drgań 


R; 
„A 6-175 
I (6-175) 


i pulsację drgań własnych 


2 
sys V za] Ra (6-176) 
LG)  4Ł, 


możemy odpowiednio uzależnić skok napięcia AU np. od czasu ładowania kon- 
densatora 77 i uzyskać przez to linearyzację zależności F = o(u„). Nie modulo- 
wane źródło prądu 7, zastępujemy przy tym zazwyczaj opornikiem o dostatecznie 
dużej rezystancji Ry, a prądowe źródło modulowane 7, (u„) realizujemy w sposób 
konwencjonalny, stosując tranzystor TC z odpowiednio silnym ujemnym sprzę- 
żeniem prądowym (opornik Ry). W takim przypadku realizacja modulowanego 
multiwibratora przyjmuje postać pokazaną na rys. 6-48d?. W układach tego 
rodzaju osiąga się częstotliwości środkowe Fo rzędu kilkadziesiąt MHz z dewiacja- 
mi przekraczającymi 10 MHz i nieznacznymi zniekształceniami nieliniowymi 
(ułamki procenta) [30], [44]. 

Zasadniczą wadą wszystkich modulatorów częstotliwości ze sterowanymi multi- 
wibratorami jest niewielka stałość pulsacji średniej 629. Wynika ona zwłaszcza 
z wszelkich dryftów źródeł prądowych i termicznych zmian zachodzących w tran- 
zystorach. Równocześnie automatyczne dostrajanie tej pulsacji np. w układzie 
analogicznym do pokazanego na rys. 6-47 usuwa jedną z ważnych zalet takiego 


1) Upo — napięcie na przewodzącej diodzie, Upo X 0,5 prawie niezależne od wartości prądu. 

2 Uwagi dotyczące projektowania układu z rys. 6—48 i przykład liczbowy — patrz np. [30], 
str. 104—105. Modulatory takie znajdują zastosowanie np. w telefonii wielokrotnej. Inny układ 
takiego rodzaju wraz z omówieniem patrz [15] str. 349—351. 
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modulatora, jaką jest jego prostota. Inną ujemną cechą takich modulatorów jest 
wysoki poziom amplitud sygnałów pasożytniczych (harmonicznych) na wyjściu. 
Powoduje to, że modulator tego rodzaju ma na wyjściu odpowiednio skuteczny 
filtr selektywny — jak to przedstawia rys. 6-49. Przy występujących tutaj dużych 


R 
Sy 7-4 porę Sy | 02 taty 


dfi) Rys. 6-49. Schemat blokowy 
2 
modułatora FM ze sterowanym 
multiwibratorem 


Modul. Filtr 
multiw. EE eparator że pasmowy 


dewiacjach częstotliwości i znacznych wymaganiach co do równomierności cha- 
rakterystyki częstotliwościowej w pasmie przepustowym filtru stwarza to istotne 
trudności przy praktycznej realizacji takiego modulatora. 


6.3.3.5. Modulatory dwukanałowe 


Inną grupę modulatorów FM z dużymi wartościami dewiacji stanowią modu- 
latory dwukanałowe [30], [45]--[47]. Dla przedstawienia zasady ich 
działania rozpatrzmy układ z rys. 6-50a. Jeżeli przełącznik P znajduje się w poło- 
żeniu pokazanym na rysunku, wówczas sygnał U; jest przenoszony na wyjście 
równocześnie przez dwa tory transmisyjne. Pierwszemu odpowiada składowa U;* 


U =k,(jQ)k;(JQ)U, (6-177) 
drugiemu 

U; = ką(jQ)k;(JQ)U, (6-178) 
i łącznie 

U, = U; +U34 = [k,(52) +k-(j82)] ks GQ) U, (6-179) 


Załóżmy, że sygnał modulujący u„ doprowadzany do obu torów w przeciwnych 
fazach moduluje transmitancje k; (jv) i k;(jw) w ten sposób, że 


k,(jo) = 46[1+A(u,)]y. (542) (6-180) 

k(jo) = Aol1-A(u)]Yz(J2) (6-181) 
W tej sytuacji wzmocnienie w otwartej pętli będzie także modulowane, przy czym 
z podstawienia (6-180) i (6-181) do (6-179) otrzymujemy 

kB = Actl +ACGu)]y, GQ) + I A(u4,)]72(G2))ka(52) (6-182) 


U Zakładamy, że transmitancje sumatora od obu wejść są jednakowe, tzn. kz(jo) = kz(jo) = 
= k(jo). 
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Rys. 6-50. Dwukanałowe modulatory FM [45], [46], [47], [30] 
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Kiedy parametry omawianego układu zostaną odpowiednio dobrane, wówczas 
po zamknięciu pętli sprzężenia przez przestawienie przełącznika P (rys. 6-50c) 
układ będzie generował sygnały z częstotliwościami spełniającymi warunek 


kB = 1+jo (6-183) 


a więc takimi, dla których suma przesunięć fazowych będzie całkowitą wielokrot- 
nością 360". Z zależności (6-182) łatwo wyciągnąć wniosek, że częstotliwości takie 
będą zależne od przyrostu transmitancji A(um), a to umożliwia właśnie realizacje 
modulacji częstotliwości. 

Realizacje kanałów transmisyjnych mogą być bardzo zróżnicowane. Jedną z naj- 
prostszych przedstawia rys. 6-50b, w której różnica przesunięcia fazy w obu 
torach — warunkująca działanie modulatora -— jest uzyskana przez symetryczne 
roztrojenie obu obwodów rezonansowych względem pulsacji średniej (20. Nato- 
miast jedną z ciekawszych, a przy tym dającą szczególnie duże możliwości uzyski- 
wania dużych dewiacji częstotliwości, jest realizacja zawierająca odpowiednie linie 
opóźniające, np. spiralne, pokazane na rys. 6-50c. Zakładając, że linie takie są 
jednorodne i bezstratne, a sumator idealnie szerokopasmowy, będziemy mogli 
napisać [47] 


7, (JQ) = e)%8 (6-184) 
Y2(JQ) = 798 = ew! (6-185) 
k,(j) = 1 


Podstawiając te zależności do wzoru (6-182) otrzymujemy warunek powstawania 
drgań w postaci równania 


Aol(I + A)e""7:4 (1—A)e-125] — 
= Ao[(1 + AM)cos(£2T,])+ (1—A)cos(aQT;)] — 


—jAo[(1 + A)sin(Qr,)+ (I — A)sin(aQr,)] =1+j0 (6-186) 
Wartości pulsacji generowanego sygnału (2; otrzymamy z warunku fazowego 
(1+4)sin(Q;tr,)+(1—A)sin(faQ;t,) =0 (6-187) 


Zauważmy, że ich graniczne wartości odpowiadają przypadkom, kiedy A = +1, 
natomiast pulsację średnią otrzymamy podstawiając A = 0. Zakładając, że wa- 
runek amplitudowy 


Ao +A)cos(Q;r,)+ (1—A)cos(faQ;T,)] > 1 (6-188) 


zachodzi jedynie dla najmniejszych pulsacji 42;, spełniających zależność (6-187), 
otrzymujemy: 


a) A=+1_ sin(Q,7,) = 0, tzn Q, = = (6-189) 
1 
5 Tt 2, 
b) A=—l sin(aQ>7T,) =0, tzn. (2, = =——— (6-190) 
at; a 
! 0,0 
c A=0 sin((2o T;) + sin(a(2 T,) = 0, tzn. (29 = 2——— (6-191) 


(21 +07 


Widać, że jeśli chodzi o różnicę skrajnych pulsacji 42, — 42, byłoby korzystne sto- 
sować układy opóźniające, przy których wartość a jest znacznie mniejsza lub więk- 
sza od jedności. W takich warunkach otrzymujemy jednak zbyt dużą pasożytniczą 
modulację amplitudy i dlatego najczęściej 0,5 < a < 2,0. Dodatkowym środkiem 
służącym ograniczeniu tej pasożytniczej modulacji są dwustronne ograniczniki 
amplitudy, włączane w obwód sprzężenia zwrotnego jak to pokazano liniami prze- 
rywanymi na rys. 6-50b i c. Modulatory tego rodzaju”? pozwalają osiągać często- 
tliwości środkowe F, rzędu 60--70 MHz i dewiacje AF przekraczające nawet 
25 MHZ, przy czym zniekształcenia nieliniowe (przy AF x 5 MHz) mogą być 
sprowadzone do ułamków procenta [30]. 

Wspomnijmy na koniec, że dołączenie sterowanych sygnałem modulującym reak- 
tancji (np. SER) do generatorów kwarcowych pozwala na realizacje wąskopas- 
mowej modulacji częstotliwości. Ogólną własnością takich modulatorów jest to, 
że rezonator kwarcowy tym skuteczniej stabilizuje wówczas pulsację średnią, im 
słabszy jest wpływ sterowanej reaktancji na warunki fazowe drgań, tzn. im mniej- 
szą realizuje się dewiację częstotliwości. Bardziej szczegółowe omówienie takich 
modulatorów można znaleźć np. w [30], str. 83—90, [32], str. 44—100 oraz [15], 
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Detektory 


7.1. _ Uwagi wstępne 


Detektorami nazywamy układy elektroniczne służące do przetwarzania 
prądów wielkiej częstotliwości na prąd stały. W odróżnieniu od prostowników, 
które pełnią podobną funkcję wobec prądów zmiennych o małej częstotliwości, 
detektory nie są układami energetycznymi, tzn. sprawność energetyczna takiego 
przetwarzania jest parametrem drugorzędnym. Wynika to zarówno z tego, że po. 
ziom mocy wejściowej jest w detektorach najczęściej znikomy (często mikrowaty, 
a nawet mniej), jak też z podporządkowania ich układów i parametrów głównej 
roli, która polega na wykrywaniu"? obecności sygnałów w.cz. przez ich przetwo- 
rzenie na łatwo mierzalne sygnały prądu stałego. 

Wyjściowy sygnał prądu stałego może być ogólnie uzależniony od różnych para- 
metrów wejściowego sygnału zmiennego. Wyróżniamy zatem detektory wartości: 
skutecznej, średniej, szczytowe, detektory fazoczułe oraz detektory częstotli- 
wości”). 

Jeżeli detektor dostatecznie szybko i proporcjonalnie reaguje na zmiany ampli- 
tudy sygnału wejściowego, wówczas zmienność sygnału wyjściowego staje się 
bardzo zbliżona do zmienności amplitudy wyznaczonej przez sygnał modulujący 
(sygnał pierwotny). W takim przypadku detektor staje się układem przydatnym 
do demodulacji amplitudy, tzn. odtworzenia sygnału modulującego na podstawie 
sygnału zmodulowanego. Detektory takie będziemy dalej nazywać demo du- 
latorami amplitudy. 

Podobnie detektor reagujący dostatecznie szybko i w sposób proporcjonalny na 
zmiany częstotliwości chwilowej sygnału wejściowego jest przydatny do odtwa- 
D Nazwa detektor pochodzi od łacińskiego słowa „detectio”” — tzn. wykrywanie. 


> Inne spotykane typy detektorów (np. synchroniczne, homodynowe, liczące, koincydencyjne 
itd.) dotyczą specyficznych form realizacji tych rodzajów podstawowych. 
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rzania sygnału modulującego na podstawie sygnału zmodulowanego kątowo (PM 
lub FM). To odtwarzanie jest istotą procesu demodulacji kąta, a detektor służący 
takiemu celowi będziemy dalej nazywać demodulatorem kąta (odpo- 
wiednio PM albo FM). 

Znaczna część demodulatorów pracuje przy bardzo małym poziomie sygnałów 
wejściowych. Stąd też w tej grupie układów istotne jest nie tylko wierne odtwa- 
rzanie sygnału modulującego, ale często także mała wrażliwość na sygnały zakłó- 
cające i niski poziom szumów własnych. Problemy te zostaną omówione szcze- 
gółowo w dalszej części tego rozdziału. 


7.2. _ Detektory wartości skutecznej 


Jak wiadomo, skuteczna wartość prądu wyraża jego zdolność do wytwarzania 
ciepła przy przepływie przez obwód o niezerowej rezystancji. Stąd też podstawo- 
wymi detektorami wartości skutecznej są te, których działanie jest oparte na cie- 
plnych skutkach przepływu prądu. Przykładem pokazanym na rys. 7-la jest ter- 
mopara podgrzewana ciepłem, wytwarzanym w odpowiednim „„grzejniku”” (zwykle 
bardzo cienki drut oporowy) pod wpływem detekowanego prądu. Detektor tego 
rodzaju działa jednak w sposób właściwy dopiero przy mocach sygnału wejścio- 


Rys. 7-1. Detektory wartości skutecznej 


wego, co najmniej rzędu miliwatów?”, i w bardzo ograniczonym przedziale zmian 
wartości skutecznej sygnału wejściowego (co wynika z szybkiego narastania tem- 
peratury grzejnika). Pewną wadą jest ponadto mała wartość rezystancji wejścio- 
wej (dziesiątki — setki omów). Natomiast zasadniczą zaletą takich detektorów 
jest to, że wytwarzają one sygnał wyjściowy bezpośrednio powiązany z wartością 
skuteczną wejściowego napięcia czy prądu zmiennego i to w bardzo szerokim za- 
kresie częstotliwości — do mikrofal włącznie. 

Sygnał wyjściowy uzależniony od wartości skutecznej wejściowego napięcia zmien- 
nego można otrzymać również w układach zawierających kwadrator (dwućwiart- 
kowy) i odpowiedni układ całkujący, zwykle w formie filtru dolnoprzepustowego. 
Struktury takich detektorów przedstawia rys. 7-1b. Załóżmy, że sygnał wejściowy 
u,;(t) jest sygnałem prawie okresowym, tzn. można go zapisać w formie sumy 
napięć sinusoidalnie zmiennych u.(t), w(t), ..., U„(t) 


U4(1) = Ug(t)o, (tot -.. Huz(t)o, (7-1) 
Napięcie wyjściowe kwadratora będzie 

u.(t) = auż =afuż+uż+ ... Hutt ... +u;)+ 

+ 2a(usu, + ... tuzu+ ... HUn_1U„) (7-2) 


Wartość średnia napięcia wyjściowego u, przy stałej czasowej filtru RC znacznie 
przekraczającej najdłuższy okres sygnałów składowych u,, ..., u, w przybliżeniu 
wyniesie 


n 


7 7 
i, lim | MOCE SN 2 A uż(t)dt+ 
Two T. 7T-+ 0 T zad 


5 q=nT 
RZ A u(Ow(t)dt = 
T>o Ł 
4=a 0 
LEJ 
_,(Uż , UB a NIESE 
->/ 2 bot. + z | = bUż (1-3) 


Rezultat ten wynika bezpośrednio z charakteru wyrażeń podcałkowych, które są 
zilustrowane rys. 7-1c. 

Realizacje kwadratorów omawialiśmy w rozdz. 4 pokazując, że są to układy dość 
złożone, zwłaszcza gdy wymagamy dużej dynamiki, małej wrażliwości na zmiany 
temperatury i dużej dokładności podnoszenia do kwadratu. Z tych też względów 
detektory wartości skutecznej są układami stosowanymi stosunkowo rzadko 
i prawie wyłącznie w celach pomiarowych. 


BD Trzeba dodatkowo podkreślić, że termopary o granicznej czułości są elementami bardzo 
wrażliwymi na przeciążenia, a przy tym stosunkowo drogimi. 
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7.3. _ Detektory wartości średniej 


7.3.1. Proste detektory wartości średniej 


Najprostszy z detektorów wartości średniej stanowi szeregowe połączenie diody 
z opornikiem o niezbyt dużej rezystancji. Dioda przepuszcza wówczas jedynie 
prąd o jednej polaryzacji i wartość średnia napięcia na oporniku jest zależna od 
wartości średniej sygnału wejściowego. Jeżeli jednak chcemy by detekcja tego 
rodzaju przebiegała sprawnie przy możliwie małych amplitudach sygnałów wejścio- 
wych, wówczas dobieramy początkowy punkt pracy diody przez wprowadzenie 
polaryzacji wstępnej. 

Dla prawidłowej pracy detektora wartości średniej jest konieczne, aby równolegle 
do rezystancji R nie były dołączone znaczące pojemności”. Pojemności takie 
mogą bowiem zmienić zasadniczo pracę omawianego układu, ponieważ rezystan- 
cja obwodu, w którym zachodzi ich ładowanie, jest w takim nieliniowym układzie 
zawsze różna od rezystancji obwodu, w którym następuje rozładowanie, a to po- 
woduje powstawanie składowej stałej napięcia, zależnej od sygnału i polaryzującej 
diodę. W rezultacie składowa stała napięcia wyjściowego przestaje być propor- 
cjonalna do wartości Średniej i w istotny sposób zależy od wartości szczytowej 
sygnałów detekowanych. 

Z tego właśnie powodu w skład detektorów wartości średniej bardzo często wcho- 
dzą układy izolujące od pojemności obciążających — separatory — realizowane 
najczęściej jako proste lub złożone wtórniki [4] o możliwie małej pojemności 
wejściowej??. Ponadto dąży się do tego, by poziom niepożądanych składowych 
zmiennych na wyjściu był możliwie mały, co skłania do wprowadzenia odpowied- 
nich filtrów. W ten sposób dochodzi się do detektora o postaci pokazanej na rys. 
1-2a. 

Zakładając, że impedancja wejściowa separatora (Sep.) jest bardzo duża, układ 
ten w sposób elementarny można przekształcić do postaci z rys. 7-2b. Mamy 
tutaj 


Etui —up—ipR=0 (7-4) 
co przy założeniu równania charakterystyki diody*? 

ip = 1,(€7P — 1) (7-5) 
pozwala napisać 

ip = I,[e(Fo+t1„)-ibR_ 1] (7-6) 


1 Pojemność jest „„znacząco duża”, kiedy czasy jej ładowania i rozładowania stają się porówny- 
walne z okresem sygnału detekowanego. Oznacza to, że dopuszczalna wartość pojemności rów- 
noległej jest tym mniejsza, im częstotliwość sygnału detekowanego jest większa. Wśród pojem- 
ności obciążających detektor dominujące są zwykle pojemności wejściowe wzmacniaczy oraz 
innych układów elektronicznych, sterowanych sygnałem wyjściowym. 

2) Pomimo zastosowania separatorów trudno jest realizować detektory wartości średniej, do- 
puszczające częstotliwości większe od kilkuset kHz. 

3) Zakładamy tutaj, że wpływ pojemności tej diody jest nieznaczny. Oznacza to, że rozważamy 
jedynie przypadek najprostszy detekcji sygnałów o stosunkowo niedużych częstotliwościach. 
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Rys. 7-2. Ilustracje dotyczące detektora wartości średniej 
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Oznaczając 
x =y(Eotu, ) 
6 = JR 


możemy dalej napisać 
y= Pzeb*_] (1-7) 


Wykresy tak unormowanych charakterystyk prądowo-napięciowych obwodu de- 
tektora są pokazane na rys. 7-2c [1]. Chcąc wyznaczyć skuteczność detekcji y, 
należy teraz podstawić 


u, = UcosQt (7-8) 
i wyznaczyć nową składową stałą prądu diody (Ipo + Alpo), a następnie obliczyć 
yu z zależności”) 
Alpo R 
> (7-9) 
AU 


Podobnie w celu wyznaczenia wejściowej rezystancji detektora 
(określającej np. tłumienie wejściowego obwodu rezonansowego), definiowanej 
zależnością 


Yu 


SRA (1-10) 
Ip 

należałoby obliczyć wartość amplitudy /p, składowej prądu wejściowego o pul- 
sacji (2. Wykonanie tych obliczeń analitycznie w ogólnym przypadku jest jednak 
niemożliwe ze względu na charakter otrzymywanych równań. Zaczniemy dlatego 
od przypadku najprostszego zakładając, że rezystancja R jest tyle mała, że wy- 
kładnik Śy w zależności (7-7) może być pominięty. W przypadku takim prąd 
diody można wówczas w przybliżeniu opisać zależnością uproszczoną 


JE [e” Fo + U cost) __ 1] (7-1 1) 


Twe 


ip Z 
z której wynika, że składowa stała tego prądu Ip ma wartość 

Ipo = 1,[e*FB, (yU)— 1] (7-12) 
gdzie R,(yU) — funkcja Bessela zerowego rzędu od argumentu urojonego jyU. 


Jeżeli założymy, że wartość liczbowa współczynnika y wynosi 30 1/V [y = 20-— 


—401/V m |. wówczas z zależności (7-12) otrzymujemy wartości składowej 
ę | 


stałej dla kolejnych amplitud U sygnału detekowanego, prowadzące do rys. 7-2d 
i 7-2e. Widać z nich istotny wpływ wstępnej polaryzacji diody Eo, na przebieg de- 
tekcji. 

1 Skuteczność detekcji y, definiujemy jako stosunek przyrostu składowej stałej napięcia wyjścio- 


wego Alpo R do przyrostu amplitudy napięcia wejściowego AU, jaki ten przyrost spowodował. 
W dalszych rozważaniach będziemy na ogół zakładać, że początkowa wartość amplitudy jest 
zerowa i dlatego przyrost amplitudy jest wówczas równy amplitudzie. 


Względne przyrosty składowej stałej prądu diody (rys. 7-2d) są duże przy małej 
wartości Eg, natomiast bezwzględna wartość tych przyrostów jest wówczas nie- 
stety mała (rys. 7-2e). Odwrotnie, znacznej wartości polaryzacji wstępnej Eg to- 
warzyszą duże przyrosty bezwzględne i małe względne. Zwróćmy przy tym uwagę 
(rys. 7-2e), że względne przyrosty AJp» są większe od względnych przyrostów 
amplitudy U. Przykładowo: dla Eg == 200 mV oraz U = 10; 20; 30 mV mamy 


AlpoR 


odpowiednio: Alpo = 8 7,; 40 7,; 80 7,,co wobec y, = świadczy o wzroś- 


cie skuteczności detekcji w miarę powiększania amplitudy sygnału detekowanego. 
Widać także, że zmiany składowej stałej prądu diody są znikome dopóty, dopóki 
amplituda sygnału wejściowego nie przekroczy poziomu kilku mV. Ten poziom 
progowy, dający zadany przyrost składowej stałej, zależy przy tym w bezpo- 
średni sposób od prądów nasycenia 7, diod, który — jak wiadomo — jest znacznie 
większy w przypadku diod germanowych. Stąd, nie precyzując dokładnie pojęcia 
amplitudy progowej, można ogólnie stwierdzić, iż jest ona znacznie mniejsza 
w detektorach z diodami germanowymi”). 

Z zależności (7-11) wynika także, że amplituda lv; składowej sadć diody o pul- 
sacji (2 wynosi 


lp. = 2lse*E6B,(yU) (7-13) 


i w rezultacie 


| 
NOREL Z (7-14) 
lp; 275 B,(yU)  2łs f„(U) 
U 


Normując tę rezystancję względem wartości dla amplitudy U = 50 mV otrzy- 
mamy 


= 
x 
LJ 


_]E ACE) |/(50mVv) _ 
ik | Ja(50 m | £U) a 


= r„(Eż, 50 my) ZĆŚMY). (1-15) 
f(U) 

Czynniki tworzące ten iloczyn są zilustrowane rys. 7-2f. Łatwo już teraz zauważyć, 
że rezystancja wejściowa takiego detektora przede wszystkim zależy od prądu na- 
sycenia diody 7, i jej wstępnej polaryzacji Eg, a w znacznie mniejszym stopniu 
od amplitudy sygnału detekowanego U w najczęściej spotykanym zakresie jej 
wartości. 
Stwierdziliśmy także, że skuteczność detekcji y, wzrasta, a rezystancja wejściowa 
r„e maleje przy wzroście amplitudy sygnału wejściowego. Wartości graniczne tych 
parametrów można wyznaczyć, jeśli tylko zauważymy, że w skali „dużych” ampli- 
tud charakterystyka prądowo-napięciowa obwodu detekcyjnego przybliża się do 


* Dokładniejsze sprecyzowanie amplitudy progowej wymaga rozważenia poziomu szumów 
własnych detektora. Zagadnienie to zostanie omówione nieco dalej. 
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linii łamanej”, pokazanej szkicowo na rys. 7-2g, a skuteczność detekcji jest naj- 
większa, gdy Eg = U9. W tych warunkach prąd płynie impulsami o kształcie 
półsinusoid z wartością maksymalną 


igm £ — 
R 


a to oznacza?, że 


1. 
Ipo % z M (7-16) 
z 1. 
Im Z 5 am (7-17) 

W konsekwencji tych zależności możemy napisać 
1 

Val 4>1 + — (7-18) 
Twep>a>1 > R (7-19) 


i podsumować nasze rozważania szkicem z rys. 7-2h. 


7.3.2. Detektory wartości średniej 
ze zmniejszoną amplitudą progową 


Znacznie mniejszą wartość amplitudy progowej oraz bardziej liniową zależność 
przyrostu składowej stałej prądu Alp od przyrostu amplitudy U można otrzy- 
mać w detektorach ze wzmacniaczami operacyjnymi. Tego rodzaju detektor war- 
tości średniej ma wtedy postać pokazaną na rys. 7-3a. Bilans napięć w obwodzie 
zaznaczonym linią przerywaną ma postać? 


Uta ip(R; + R:)—up—u, =0 (7-20) 
a ponadto zachodzą zależności 

Us = U;4—ip Ry (7-21) 

U, = —ku, | (7-22) 


Wprowadzając (7-21) i (7-22) do (7-20) i porządkując otrzymaną zależność otrzy- 
mujemy 


R, Up 
Ua - (R. ag 2) + ER (7-23) 


W detektorze pierwotnym, wyjściowym (rys. 7-3b) przy tej samej diodzie mamy 
natomiast 
U15 F ipR+up (7-24) 


1 Zakładamy tutaj, że rezystancja R „„mała” wobec rezystancji diody słabo przewodzącej przy 
małych amplitudach sygnału staje się „„dużą”” w przypadku diody wprowadzanej głęboko w prze- 
wodzenie przez duże sygna 

2» Patrz dowolne tablice z rozkładami funkcji okresowych na szeregi Fouriera. 

3» Pomijamy tutaj i dalej prąd wejściowy wzmacniacza operacyjnego. 


Dla uproszczenia rozważań załóżmy chwilowo, że zachodzi zależność R = R,. 
W prostym układzie z rys. 7-3b dla otrzymania określonej wartości prądu ip na- 
pięcie na diodzie musi wynosić 

Up = U15—ipR (7-25) 
Jeżeli taki sam prąd ma płynąć przez diodę w układzie z rys. 7-3a, to napięcie na 
niej musi mieć identyczną wartość. Oznacza to, że wartość napięcia wejściowego 
u;a po podstawieniu (7-25) i R = Ra do (7-23) wynosi 

. „. R U16—iIR u : 

U1ą 5 IpR; +ip TĘ " dE WIET re: + ip R; (7-26) 
Gdy pytamy o progowe wartości napięcia wejściowego, wówczas oceniamy, przy 
jakiej wartości napięcia wejściowego u, bardzo mały prąd diody ip zaczyna szybko 


g „_ 
=; 


R, "R, =/Okśe 


Rys. 7-3. Detektory 
z obniżonym napięciem 
progowym i ich 


charakterystyki "0 0 0 20 30 40 50 60 70 80 


wzrastać. Inaczej mówiąc, badamy stan przy tak małych wartościach prądu ip, 
że drugi składnik prawej strony równania (7-26) jest pomijalnie mały. Zakłada- 
jąc ponadto, że badamy układ, w którym k > 1, możemy na tej podstawie w przy- 
bliżeniu napisać 


u 
Uralip— b. mate X >. (1-27) 


ip — b. małe 
a to znaczy, że otrzymujemy tutaj blisko k-krotne obniżenie napięcia progowego 
detektora. 
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Aby ten ważny problem wyjaśnić do końca, rozważmy teraz przypadek ogólny, 
korzystając jedynie z zależności (7-23). Przyjmując, że 


ip m I,(e74P— 1) (7-28) 
a więc 


A 


przez proste podstawienie tej zależności do (7-23) dostajemy 


u = ż (R. j: rzejus|+ „AFB TE jm (2 + ) (7-30) 
Teraz dla każdego zestawu wartości: R;, Rą, k, I,, y możemy wyznaczyć związek 
pomiędzy napięciem wejściowym u, i prądem diody i». Przykładowo, dla dość 
typowych wartości liczbowych: R, = R, = 10 kQ, 7, = 1IOnA, y = 30 otrzy- 
mujemy na podstawie zależności (7-30) wyniki zilustrowane rys. 7-3c. Widać, że 
przy spotykanych wartościach wzmocnienia k rzędu tysięcy napięcia progowe są 
mniejsze od 1 mV, a nieliniowość charakterystyk detekcyjnych jest praktycznie 
pomijalna. 
Zauważmy, że w układzie z rys. 7-3a, dioda przewodzi tylko przy dodatnich war- 
tościach napięcia wejściowego u; (tzn. gdy u < 0), co oznacza, że przy ujemnych 
wartościach tego napięcia następuje przerwanie pętli sprzężenia zwrotnego 
i wzmacniacz pracuje bez obciążenia, bezpośrednio sterowany całym napięciem u, . 
Może to prowadzić do jego przesterowywania, dynamicznych zmian punktu pra- 
cy itd. Równocześnie poziom rezystancji wejściowej w wyniku przerwania pętli 
sprzężenia gwałtownie wzrasta, co dodatkowo przyczynia się do powstawania 
napięć o wartościach przekraczających dopuszczalny poziom. Z tego też względu 
w rzeczywistym detektorze tego rodzaju, pokazanym na rys. 7-4a [2], [3], stosuje 
się zarówno diody Do ograniczające amplitudę sygnałów na wejściu, jak też diody 
Dz zabezpieczające wzmacniacz przed wchodzeniem w stany przesterowania i na- 
sycenia”?. Szeregowo z takimi diodami są włączane oporniki Rz, ograniczające 
transmitancję toru sprzężenia zwrotnego w okresach przewodzenia diod Dz w sto- 
pniu potrzebnym do usunięcia niebezpieczeństwa okresowego powstawania drgań 
pasożytniczych. 
Innym elementem oddziałującym na marginesy stabilności układu są dwójniki 
stosowane do korekcji częstotliwościowej wzmacniaczy operacyjnych (Rz, Cz na 
rys. 7-4) [4], [5]. Ponieważ składową użyteczną na wyjściu detektora jest jedynie 
składowa stała, a wszelkie inne składowe są nie tylko zbędne, ale mogą wywoły- 
wać niepożądane zjawiska w dalszych układach sterowanych przez detektor, 
stąd zazwyczaj na jego wyjściu występuje odpowiedni filtr dolnoprzepustowy 
(bierny lub czynny, np. integrator Millera). 
1 Zauważmy, że dioda ograniczająca Do zaczyna działać dopiero przy dużych napięciach wejś- 


ciowych (ponad 0,3--0,5 V), a wchodzenie wzmacniacza w nasycenie (przy braku diody Dz) 
może wystąpić znacznie wcześniej. 
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Rys. 7-4. Przykładowe realizacje detektorów z obniżonymi napięciami progowymi 


468/7 


Omawiany detektor może być także zrealizowany w wersji pokazanej na rys. 7-4b. 
W układzie tym przy u, > O dioda D” zamyka pętlę sprzężenia i równocześnie 
dioda D'' tworzy tor transmisji do filtru i wyjścia detektora. Natomiast sygnał 


R ; sę : : 13 
(u k.) powstający na wyjściu wzmacniacza operacyjnego przy u, < O nie jest 
Ł 


przenoszony na wyjście, ponieważ dioda D'' jest wówczas spolaryzowana zapo- 
rowo. Tak więc w obu detektorach otrzymujemy przebiegi napięć o charakterze 
pokazanym na rys. 7-4c. 

Nieco inaczej pracuje natomiast detektor z rys. 7-4d, w którym diody obie D”, D” 
wchodzą w stany przewodzenia przy u, < 0 i równocześnie powstaje wówczas 
także u, < 0. Jest to zatem detektor nie odwracający fazy. 

Należy podkreślić, że odwrotne włączenie wszystkich diod (także Do, Dz) w oma- 
wianych detektorach powoduje zmianę polaryzacji zarówno napięcia u;, przy 
którym jest przenoszony sygnał, jak i napięcia wyjściowego u. 

Przedstawiony mechanizm zmniejszania wartości napięcia progowego detektora 
może być także wykorzystany do realizacji detektorów dwupołówkowych. Naj- 
prostszym przykładem może być układ z rys. 7-4e [6], którego działanie wynika 
natomiast z przedstawionego powyżej działania detektorów jednopołówkowych. 
Na nieco odmiennej zasadzie działa natomiast detektor pokazany na rys. 1-4f1 
[2]. 

Jeżeli w układzie tym diody D/, D2 uznamy za idealne klucze, wówczas dla okre- 
sów, gdy odpowiednio u, > 0 lub u, < 0, otrzymujemy sytuacje zilustrowane 
rys. 7-4f, i 7-4f;. Tak więc dzięki równoczesnemu działaniu detektora i sumatora 
przy u, > © mamy u £ +u;, a przy u, < 0, u £ —u, (tZn. u > 0), co od- 
powiada przebiegom napięć, pokazanym na rys. 7-4f,. 


7.4. _ Detektory wartości szczytowej 


7.4.1. Proste detektory wartości szczytowej 


Podstawą działania detektorów wartości szczytowej jest jej utrwa- 
lanie (zapamiętanie) poprzez stan naładowania kondensatora. Zasadniczymi wa- 
runkami poprawnej pracy są w takim przypadku dostatecznie duża szybkość ła- 
dowania kondensatora w okresie poprzedzającym osiągnięcie wartości szczyto- 
wej przez napięcie wejściowe i dostatecznie powolne rozładowywanie w stanie 
normalnego obciążenia. 

Najprostsze przykłady detektorów szczytowych przedstawiono na rys. 7-5a i b. 
W każdym z tych układów przy u; > u, dioda jest w stanie przewodzenia i na- 
stępuje szybki proces ładowania pojemności. Natomiast kiedy u; < u,, dioda 
jest spolaryzowana zaporowo, a kondensator podlega rozładowywaniu, które 
może przebiegać znacznie wolniej od procesu ładowania. Dzięki temu powstaje 
składowa stała napięcia na kondensatorze, zbliżona do amplitudy (wartości szczy- 
towej) napięcia wejściowego. Istotna różnica pomiędzy tymi detektorami, nazy- 
wanymi odpowiednio: szeregowym (tys. 7-5a)i równoległym (tys. 


7-5b) polega na tym, że — jak widać z rys. 7-5 — w tym drugim przypadku prąd 


przez źródło sygnału wejściowego płynie w obu cyklach pracy (ładowanie i roz- 
ładowanie), co prowadzi do zmniejszenia wartości rezystancji wejściowej. Równo- 
cześnie jednak kondensator w detektorze równoległym zapewnia separację punk- 
tów /, 2 dla składowych stałych, co może stanowić istotną zaletę tego układu. 

Sam proces detekcji w obu przypadkach przebiega praktycznie identycznie. 
Wynika to z tego, że opisują je prawie identyczne równania różniczkowe. Mamy 


Stąd z warunku bilansu prądów 


ip = f(up) = oki 


Lly 


O 
U 


1 


otrzymujemy 
dup 1 1 _ duy 
do” RE cw ="g "RC" 


b) detektor równoległy 


U, *Upł+uc (Up = U) 


En duc = du 1 dup 
PETERA 

Proste przekształcenie tej zależności daje 
dup 1 


1 du; 
dr” RE EW) = "qr 


EM u 
= ipt+ip = f/(Up) + sa 


| 


u 
3 i zy 
R w>w0 
l 


bowiem: 
0) 
ł 
I tt d Lr0 
Rys. 7-5. Detektory | y 2 
wartości szczytowej sd tku 
a — szeregowy, TE t 
b —— równoległy 7 4 
a) detektor szeregowy 
U = U Up 
du du du 
i, = Ch = C—1-C—-- 
dt dt dt 
A U U Up 
ip 55 —— = —m mm —— 
A=""R R R 
ip = FA (up) 


Ly SUE 


(7-31) 


(7-32) 


(1-33) 


(7-34) 


(7-35) 


(1-36) 


(7-37) 


(1-38) 


(7-39) 


Różnica między równaniami (7-36) i (7-39) sprowadza się więc do tego, że w pierw- 
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02 
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4707 


A ; ; ; 1 ; z 
szym z nich po prawej stronie występuje człon RC "U W rezultacie przy najczę- 


ściej spotykanym sinusoidalnym sygnale wejściowym 


u,.= UCOsOt 


otrzymamy 
| A+(0, U)sin(ot+g) — detektor 
dup 1 1 z szeregowy 
dz * REP c") = |4.(o, Ujsinot detektor 0% 
równoległy 


co przy stałej wartości pulsacji » oznacza identyczność procesów detekcji w obu 
układach. 

Dla zbadania podstawowych własności takich detektorów załóżmy, że przy sinu- 
soidalnym napięciu wejściowym kondensator C€ ma na tyle dużą pojemność, iż 
punkty 2, 2 można uważać za zwarte dla składowych o pulsacii w i jej harmonicz- 
nych, a także, że prąd diody jest uzależniony od napięcia na jej zaciskach poprzez 
znaną zależność wykładniczą. Wówczas w detektorze z rys. 7-6a zachodzą za- 
leżności 


Up+ U; = Uq = Ucosot (7-41) 


ip = I,(e7*P— 1) = I,(e7?Vo. PU esot _ 1) = 


[o 6) 
= [[,e-%Bo(yU)-1.]+21,e77% ) | B,(yU)cosnat (1-42) 


n=l 
Na tej podstawie składową stałą prądu diody Ipo można opisać zależnością 
mo = e" WoB,(yU)—1 = e 7Uo+lnBoGU) _ | (7-43) 
s 
Przyjmując jako parametr amplitudę napięcia detekowanego U można na pod- 
stawie zależności (7-43) wykreślić zależność y = o. w funkcji x = —yU;. Ma 


ona postać pokazaną na rys. 7-6b [7]. Przy danej wartości U znamy w ten sposób 
linię, na której musi leżeć punkt odpowiadający stanowi równowagi detektora. 
Drugi warunek na ten punkt otrzymamy ze spostrzeżenia, iż składowa stała 
prądu diody jest związana z napięciem U9 oczywistą zależnością 


U, = Rlpo | (7-44) 
co inaczej można zapisać w postaci warunku 
x = (-yUo) = -pRl, (o) = —(pRL)y (7-45) 


Dzięki temu stan detektora przy zadanych wartościach U i R można wyznaczyć 
z prostej konstrukcji graficznej pokazanej na rys. 7-6c. 


t=lp 


u, =Ucosot u, zUj 


d 
Xx=-%' Up 
28 
© b f 
U ks Hfwe 
O mŚ Wody Z o, = 
R Rzeczyw. R-/0kie 
IE dh 
D p loda krzemowa 
4/- Zal.(7-52) a) Ię £I0nA 


| 


(2) 


Dioda germanowa 
I, ZIDA 


20 40 60 


Rys. 7-6. Ilustracje do analizy detektora 


Powtarzając taką konstrukcję dla różnych wartości U czy różnych rezystancji 
R można otrzymać podstawowe charakterystyki detekcyjne. Jest to jednak proce- 
dura nie pozwalająca bezpośrednio otrzymać ogólnych wniosków o charakterze 
jakościowym. Stąd pożyteczna jest analiza uproszczona, oparta na założeniu, 
że charakterystyka diody —— zwłaszcza dla dużych sygnałów detekowanych — jest 
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dostatecznie zbliżona do linii łamanej z rys. 7-6d". Prąd diody płynie odcinkami 


i , „. 20 ; ; = 
sinusoidy w części ŻĘ okresu, natomiast kąt przepływu 6 spełnia zależność 


U9+ Up 
U 


cos = (7-46) 
Składowa stała prądu diody może być teraz wyznaczona z zależności 
8 = 
1(. bż: U 
Ipo 5 —| ip(ot)d(ot) = — (sin© —6cos6) — (7-47) 
T : T r» 
co pozwala napisać 


O 0 m 2 (inO-G66)<" (1-48) 
U U T r» 
Z drugiej strony z (7-46) mamy 
o: 


RA (1-49) 
U U 


U>Up 


co podstawione do (7-48) daje 

„| cos O — ra | 
ZRPORAA 
sin6 — © cos 


s (7-50) 


U> Up r» 


W spotykanych detektorach zawsze jest spełniony warunek = » l, co oznacza, 
D 


że normalnym warunkom pracy odpowiadają wartości © < 1. Pozwala to w za- 
leżności (7-50) funkcje trygonometryczne zastąpić pierwszymi wyrazami szeregów, 
na które można je rozwinąć, co daje w rezultacie 


2 
|1---+ -G| zr -%) 
2 uj , U] R 


= = (7-50') 
63 03 63 r» 
oe nę códwa 
Stąd 
Ę zx m 3) 
z -51 
0 R (7-51) 
U>UP rp 


Zastępując w (7-49) cos6 także dwoma pierwszymi wyrazami odpowiedniego 


1) Jest to odpowiednik rys. 7-2g, którym posługiwaliśmy się przy analizie detektora wartości 


średniej. Inne jest jednak nachylenie prostej |tzn. stosunek 3) ż 


2 


szeregu (in. przyjmując, że cosó x 1— ca i wstawiając do tak przekształco- 


nej postaci tej zależności równanie (7-51) otrzymujemy 
zj 
U» = Up U 


z) 


Jest to zależność o charakterze pokazanym na rys. 7-6e. Wykazaliśmy w ten 

sposób, że: 

a) skuteczność detekcji y„ może przyjmować wartości praktycznie równe jed- 
ności, tzn. prawie 3-krotnie przewyższające maksymalną skuteczność detektora 
wartości średniej [patrz zależność (7-18)], 

b) gdy tylko U > Up, skuteczność detekcji mało zależy od amplitudy napięcia 
detekowanego, co świadczy o tym, że związek pomiędzy U, i U przybliża się 
do prostoliniowego!” (detektor liniowy). 

Proces detekcji w detektorze równoległym przebiega praktycznie identycznie 

[patrz równania (7-36) oraz (7-39)], a więc i wszystkie podane tutaj wnioski 

dotyczą również tego układu. 

Rozważmy teraz od czego i w jaki sposób zależy rezystancja wejściowa takiego 

detektora szeregowego. Przypominając definicję 


(7-52) 


ue = © | (7-53) 
Ip 
i rozwinięcie (7-42) prądu diody, z którego wynika, że 
Ip, = 2I5e7?Ve B,(yU) (7-54) 
otrzymujemy ogólnie 
1 U 
FF — = 7-55 
2lse"*  B,(yU) SA 
Kiedy amplituda U jest bardzo mała (yU < 1) w rozwinięciu 
; 3 5 
EMME. 
2 p 2 
B;(x) = Ti 121 + 2131 +... (7-56) 


możemy uwzględnić tylko pierwszy wyraz, a ponadto przyjąć, że skuteczność 
detekcji jest zerowa, tzn. Uy = 0. Wówczas 
> 1 
rwe(yU m 0) = rwe(0) x —- (7-57) 
ył 
Zauważmy, że jest to rezystancja bardzo silnie uzależniona od rodzaju użytej 


u Przypomnijmy, że wartość Up w przypadku diod germanowych jest 2 do 3-krotnie mniejsza 
aniżeli w przypadku diod krzemowych. 


1/473 


4T4[1 


diody. Przy I, = 1OuA (co zdarza się w przypadku rzadko spotykanych diod 
germanowych) mamy rwe(0)la. X 3 kQ, podczas gdy przy I, = 10 nA (co zda- 
rza się w przypadku diod krzemowych) otrzymujemy r,„.(0)|s, £ 3 MQ. 

Przy dużej amplitudzie napięcia detekowanego (yU) składowa stała prądu diody 
Ipo znacznie przekracza wartość 7,, tzn. że z zależności (7-43) wynika 


Abo. _ me". B,(yU) (7-58) 
l, 7U>1 


łe s z 
Wyznaczając stąd wartość 53 i podstawiając do (7-55) otrzymujemy 


_— 1 
rwe(yU > I) z: z—* (7-59) 


Jak wiadomo (np. [8], str. 467), funkcje Bessela argumentu urojonego B,(x) mają 
tę własność, że 


x 


B,(X) > — 


x—>0 2rx 


niezależnie od rzędu n-tych funkcji. Tym samym 


BU) = l (7-60) 
B;(yU) |yi>1 


Z wcześniej przeprowadzonych rozważań wynika ponadto, że 


U = Ipo R»: © U (1-61) 
Podstawiając (7-60) oraz (7-61) otrzymujemy ostatecznie 
= 10 1 s 
rw(yU > 1) x o R zk (7-62) 


Może to być ogólnie zarówno wartość większa, jak też mniejsza wobec r„.(0) — 
co zilustrowano przykładem na rys. 7-6f. 

Identyczny wynik otrzymamy stosując dla dużych amplitud omawianą już po- 
przednio aproksymację charakterystyki diody linią łamaną (rys. 7-6d). Wówczas 


8 że 


je = 4 ip(ot)cosotd(ot) = BE p (7-63) 
T h Tt r» 
U Lo 

"we "Ty, O-cosÓsinó ” CG 


Jak już wspomniano, spotykanym praktycznie dużym wartościom >. odpowia- 
D 


dają na tyle. małe kąty przepływu ©, że 


2 3 
6 —cosOsin0 x 6— ( — ) (e--5-) z 3 6: (7-65) 


Dla dużych amplitud kąt ten zgodnie z (7-51) wynosi 


O m V 3m z (7-66) 


Z zależności (7-65), (7-66) oraz (7-64) otrzymujemy zatem 


w:łfp R 


25 mi 2 
z|3n7>| 


a więc wynik identyczny jak w zależności (7-62). 

Pewnego komentarza wymaga jeszcze rezystancja wejściowa detektora równoległe- 
go. Można ją wyznaczyć powtarzając analizę analogiczną do przeprowadzonej 
dla detektora szeregowego. Znacznie prościej jest jednak zauważyć (patrz rys. 7-5), 
że składowa prądu wejściowego związana z ładowaniem i rozładowywaniem 
kondensatora jest (przy rezystancji R dostatecznie dużej) praktycznie taka sama 
jak w przypadku detektora szeregowego. Jednakże w detektorze równoległym 
znaczna zazwyczaj pojemność C powoduje ponadto równoległe dołączenie do 
wejścia detektora opornika R. Dzięki temu można dla każdej wartości amplitudy 
sygnału detekowanego napisać 


rw(yU > 1) * (1-67) 


Twecs) R 

r z NE 8 

wet R TE (1-68) 
gdzie:  rwe(Ry — rezystancja wejściowa detektora równoległego, 

Twe(sy — reZystancja wejściowa detektora szeregowego. 
W szczególności, kiedy amplituda U staje się dostatecznie duża dostajemy 

— R 
TweR(YU > 1) % KE (7-69) 


Ten niższy poziom rezystancji wejściowej jest oczywiście pewną wadą detektora 
równoległego. 


7.4.2. Detektory wartości szczytowej 
z powiększoną skutecznością detekcji 


Przechodząc do omówienia innych rodzajów detektorów wartości szczytowej 
zauważmy, że można w nich wykorzystać mechanizm działania powielaczy na- 
pięcia, omówionych w rozdz. 3. W najprostszym przypadku otrzymujemy wtedy 
detektor dwudiodowy, nazywany często detektorem z „pompą diodową”” o ukła- 
dzie pokazanym na rys. 7-7a. Przypomnijmy w skrócie, iż zasada pracy takiego 
układu sprowadza się do tego, że detektor złożony z diody D2 i kondensatora 
C, jest zasilany napięciem wejściowym u; zsumowanym z napięciem naładowanego 
(,„,napompowanego”) przez diodę DI kondensatora C;. Dzięki temu napięcie 
wyprostowane na kondensatorze C, może przybliżyć się do poziomu podwójnej 
amplitudy napięcia wejściowego. Oznacza to możliwość podwojenia skuteczności 
detekcji i zachęca tym samym do zbadania własności takiego układu. 
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Rys. 7-7. 
Dwudiodowy 
detektor wartości 
szczytowej (detektor 
z pompą diodową) 
9] 


Pierwszym wynikiem takiej analizy [9] jest stwierdzenie, że napięcie progowe 
takiego detektora jest około 1,5 raza większe od napięcia progowego prostego 
detektora, co stanowi jego istotną wadę. Szczególnie niekorzystnie przedstawiają 
się pod tym względem detektory z diodami krzemowymi. Napięcie progowe 
zależy przy tym nieco od rezystancji obciążenia R, co widać z doświadczalnie 
zdjętych charakterystyk takich detektorów z diodami germanowymi, pokazanych 
na rys. 7-7b. Z rysunku tego widać także, że skuteczność detekcji 
_ AU 

AU, 
prawie nie zależy od rezystancji obciążenia. Wniosek taki jest słuszny jedynie 
w przypadku diod o małych wartościach prądów nasycenia 7, (poniżej 1 uA przy 
R < 100 kQ0), a ogólniej problem ten ilustruje rys. 7-7c [9]. Należy zwrócić tutaj 
także uwagę na uzyskiwane wartości skuteczności detekcji y„, na ogół zbliżone 
do 1,7--1,8. Dla uzyskania takiej skuteczności detekcji trzeba jednak dostarczać 
do obu kondensatorów znaczne ładunki. Powoduje to przepływ dość dużych 
prądów wejściowych (i to w obu połowach okresu napięcia wejściowego), co jest 
przyczyną tego, że detektor z pompą diodową odznacza się małą wartością rezy- 
stancji wejściowej. Ilustracją tego wniosku jest rys. 7-7d, przedstawiający odpo- 
wiednie zależności otrzymane doświadczalnie w detektorze z diodami germano- 
wymi. 
Istotną poprawę własności takich detektorów można otrzymać przez wprowadze- 
nie wstępnej polaryzacji diod w sposób przykładowo pokazany na rys. 7-7e i f. 
Uzyskuje się wówczas tak znaczne zmniejszenie napięć progowych, że możliwe 
jest zastosowanie diod krzemowych, a przez to znaczne zmniejszenie wrażliwości 
detektora na zmiany temperatury. Ważne jest przy tym także to, że wprawdzie 
optymalny prąd wstępnej polaryzacji Ip (rys. 7-7e i f) zależy od rodzaju zastoso- 
wanych diod”, ale minimalne napięcie progowe, zarówno w przypadku diod 
germanowych, jak i krzemowych”, zawiera się na ogół w przydziale 5--15 mV. 
Jeżeli detektor z polaryzacją wstępną z rys. 7-7f jest sterowany przez prosty wzmac- 
niacz (R, = 3,6 k60), wówczas jej wpływ na charakterystyki detekcji — odnie- 
sione do bazy tranzystora 7 — ma charakter przedstawiony na rys. 7-7g. Należy 
jeszcze dodać, że znaczną poprawę stałości wszystkich parametrów takich detekto- 
rów w funkcji nawet znacznych zmian temperatury (T = +10-+ +80”C) można 
uzyskać stosując uzależnienie prądu Ip wstępnej polaryzacji od temperatury 
dzięki zastosowaniu diod przewodzących D4, DB, pokazanych na rys. 7-7h. 
Duża wartość rezystancji R we wszystkich detektorach tego rodzaju pozwala 
osiągać duże wartości rezystancji wejściowej, a przez to ułatwia uzyskiwanie na 
zaciskach wejściowych napięć o znacznych amplitudach. Natomiast wybór stałych 
czasowych RC jest zależny od własności detekowanego sygnału i może być doko- 
nywany np. z wykorzystaniem charakterystyk tętnień powielaczy napięcia, po- 
danych w rozdz. 3. 


Yu 


") Najczęściej prąd Ip,y+ ma wartość w granicach od ok. 1 do 8 uA [9]. 
2» Minimalizacja napięć progowych jest szczególnie efektywna, jeżeli prądy nasycenia /, obu 
diod nie różnią się między sobą więcej jak 2--3-krotnie. 


11477 


4T8[1 


7.4.3. Detektory wartości szczytowej 
ze zmniejszoną amplitudą progową 


W wielu zastosowaniach, zwłaszcza pomiarowych, napięcia progowe i liniowość 
omówionych dotychczas detektorów wartości szczytowej są niezadowalające. 
Wymaganą poprawę tych własności osiąga się wówczas najczęściej poprzez włą- 
czenie detektorów w obwód sprzężenia zwrotnego, obejmującego wzmacniacza 


| | 
| Układa | sterujący 
| rozładow. 


Rys. 7-8. Liniowe detektory wartości szczytowej z obniżonymi napięciami progowymi [2], [10] 


(na ogół operacyjny). Dla przedstawienia własności takich detektorów rozważmy 
układ pokazany na rys. 7-8a. Mamy tutaj” 


ip = fJ(up) 
1 1 
uz Zu, Z — |od = < |/lwdr (7-70) 
0 0 
t 
uy = ku, —ku; Z ku; — Ż | fumdr (7-71) 
0 
oraz 
1 t 
u, = Upku, u+-7 | fluz)dz (7-72) 
0 


1) Przyjmujemy tutaj i dalej założenia, że prąd wejściowy jest pomijalny, a szerokość pasma 
wzmacniacza operacyjnego odpowiednio duża, tak że można przyjąć u, = ku,—ku,, gdzie 
k — rzeczywiste i stałe. 


Przyrównując do siebie prawe strony równań (7-71) oraz (7-72), a następnie 
różniczkując względem czasu tak otrzymane równanie otrzymujemy 


> z DZ SÓW. (1-73) 


Jeżeli porównamy teraz to równanie z równaniem (7-39), opisującym detektor 
równoległy 


dup RE = 


to zauważymy, że otrzymujemy teraz taką sytuację jak przy nieskończenie dużej 
stałej czasowej rozładowania RC i napięciu detekowanym k-krotnie powiększo- 
nym. Praktycznie oznacza to zmniejszenie napięcia progowego detektora do 
poziomu nawet poniżej I mV. 

Podobne własności ma szczytowy detektor inwertujący pokaza- 
ny (w uproszczeniu) na rys. 7-8b. Zakładając, że ip £ i., otrzymamy 


= ( flup)dr (7-74) 
0 
dęzź ae | (7-75) 


Up—Uz | Us Ue x 

RTS R (7-76) 
Podstawienie (7-74) i (7-75) do (7-76), uporządkowanie i obustronne zróżniczko- 
wanie tak otrzymanego równania względem czasu daje w wyniku zależność 


1+k—- 
R; R 


a więc bardzo podobną*? do otrzymanej w przypadku detektora analizowanego 
poprzednio [wzór (7-73)]. Do tych opisów formalnych dodajmy, że z fizycznego 
punktu widzenia wzmacniacz operacyjny zachowuje się tutaj jako specyficzny 
komparator, porównujący aktualną wartość sygnału z dynamicznym sygnałem 
odniesienia, otrzymywanym z naładowanego kondensatora. Gdy tylko napięcie 
wejściowe przekroczy ten poziom naładowanego kondensatora, i to o znikomą 
nawet wartość rzędu 1 mV, na wyjściu wzmacniacza powstaje szybko narastający 
impuls prądu doładowywującego kondensator. Natomiast przy poziomach niż- 
szych dioda D na wyjściu nie przewodzi i kondensator nieznacznie rozładowuje 
się przez opornik R, (rys. 7-8c) lub R,||R. (rys. 7-8b). Ponieważ wzmacniacz 


w Różnice sprowadzają się do znaku ,„minus” po prawej stronie równości (co wynika z inwersji 


JK Ry 
napięcia) oraz członu z 
2 
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w takim detektorze byłby obciążany jedynie okresowo, a mianowicie w chwilach 
doładowywania kondensatora, zachodzi i tutaj potrzeba stosowania diod zabez- 
pieczających Dz oraz diod ograniczających Do, spełniających funkcje omówione 
w p. 7.3. Stąd też rzeczywiste detektory mają układy dopełnione do postaci poka- 
zanej na rys. 7-8C. 

Czasami są także stosowane oporniki R; (o wartości 0-- 100'62), ograniczające 
prąd ładowania kondensatora, zwłaszcza gdy ze względu na wymagane stałe 
czasowe ma on wartość rzędu mikrofaradów [2]. Powstaje wówczas pewien 
wzrost stałej czasowej ładowania do wartości 


Tad Ź (Twytro+R.)C | (7-78) 
przy stałej czasowej rozładowania wynoszącej w przybliżeniu 
Trozt © (R.||Ro) C (7-19) 


Często spotykaną modyfikacją jest także detektor z separatorem wtórnikowym, 
pokazany na rys. 7-8d, a odznaczający się znacznie mniejszą wrażliwością na 
zmiany obciążenia i dopuszczający jego mniejszą rezystancję. Ponieważ stała 
czasowa rozładowywania kondensatora może być tutaj bardzo duża, stąd kon- 
densator taki pełni funkcję pamięci, a układy takie są czasami nazywane detek- 
torami z kondensatorami pamiętającymi. Wynika stąd 
jednak, że kiedy chcemy, by kondensator rejestrował wartości szczytowe w zada- 
nych przedziałach czasu, wówczas struktura detektora musi być uzupełniona 
odpowiednio sterowanym i mającym w stanie otwarcia dostatecznie dużą rezy- 
stancję wejściową układem rozładowującym (kluczem). Detektor taki jest 
pokazany na rys. 7-8d. 

Inne możliwe rozwiązania detektorów wartości szczytowej — w tym tranzysto- 
rowe —- zostaną omówione w p. 7.6, dotyczącym demodulatorów amplitudy. 


7.5. _ Detektory fazoczułe” 
7.5.1. Detektory sygnałów sinusoidalnych 


Detektorami fazoczułymi (DF) nazywamy takie układy elektro- 
niczne, które sterowane dwóma sygnałami sinusoidalnymi: detekowanym oraz 
odniesienia wytwarzają sygnał stałoprądowy o wartości zależnej od różnicy faz 
początkowych g tych sygnałów. Jeżeli wartość sygnału wyjściowego jest zależna 
zarówno od amplitudy, jak też różnicy faz początkowych tych sygnałów, wów- 
czas detektor nazywamy amplitudowo-fazowym (DA-F). 

Jeżeli sygnały wprowadzane na wejście detektora nie są sinusoidalnie zmienne, 
wówczas funkcję analogiczną do detektorów fazoczułych pełnią tzw. detek- 
tory koincydencyjne?. Są to takie detektory, w których wartość sta- 


U Tstnieją detektory, w których wyjściowy sygnał stałoprądowy zależy od wartości pulsacji (po- 
chodnej argumentu), nazywane detektorami częstotliwości. Przykładowe roz- 
wiązanie takich detektorów oraz ich omówienie — patrz np. [12], str. 108—111. 

2) Koincydencja — równoczesne wystąpienie zjawisk, zdarzeń. 


łego napięcia na wyjściu zależy od przesunięcia czasowego pomiędzy jednakowymi 
fazami (np. czołami impulsów, momentami osiągania maksimum itp.) sygnałów 
wprowadzonych na wejścia. Najprostszy detektor, w którym sygnał wyjściowy 
zależy od różnicy faz sygnału detekowanego i odniesienia, jest pokazany na rys. 
7-9a. Załóżmy, że na oba wejścia zostały wprowadzone sygnały sinusoidalne 
o pulsacji w, wytwarzające na wejściach detektorów z diodami D7 i D2 napięcia 


U4 = Uy Ux (7-80) 
| Up = Uy—Ux (7-81) 


Rys. 7-9. Szeregowe detektory amplitudowo-fazowe 


Zakładając, że pomiędzy napięciami u;(wt) i uy(wt) występuje przesunięcie fazo- 
we w, otrzymujemy wykres wskazowy przedstawiony na rys. 7-9b, z którego 
wynika, że amplitudy napięć u, i ug wynoszą 


U, = U3+U3+2U,U,cosp (7-82) 


U, = yU3+U;-2U,U,cosp (7-83) 
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Detektory napięć u4(t) oraz ug(t) są detektorami wartości szczytowej, a zatem 
Uo=Yu U4—Yu2 Us (7-84) 
Załóżmy, że detektory te są jednakowe, a amplitudy U, i U5 dostatecznie duże”. 
Możemy wtedy przyjąć 
Yui Ć Yu Ź Vu (7-85) 
i wobec (7-84) oraz (7-82) i (7-83) napisać 


U Z Yu [y/ U3+ U;+2U,U;cosp — y Uz+U;—2U,Uycosp | = 

= y„U,|V(+a2)+2acosp — y (I+a7)—2acosp |= 

= (a, p) U. (7-86) 
gdzie «a = A 
Występującą w tej zależności funkcję f(«, g) przedstawia rys. 7-9c [11]. Widać, 
że w ogólnym przypadku napięcie wyjściowe zależy od obu amplitud U,, U, = 
= aU, i przesunięcia fazy g. Jeżeli jednak a > I, to zależność /(u«, p) od para- 
metru « staje się nieznaczna (rzędu kilku procentów) i wobec 


J(a, p) > 2c0sp (7-87) 
CO 
mamy 
Uola»1 © Ży, Uxcosp (7-88) 
Podobnie, kiedy « < 1, mamy? 


Uokei £ puU.|//1+2acosp — Ji=2acosg |k<i 


Z yuU,-2 cosp = Ży,U;cosp (7-89) 


x 


Tak więc pokazaliśmy, że niezależnie od tego, który z sygnałów: u, czy u, jest 
sygnałem odniesienia można uzyskiwać na wyjściu detektora z rys. 7-9a napięcie 
U, proporcjonalne praktycznie jedynie do amplitudy mniejszego z sygnałów oraz 
cosinusa różnicy faz między tymi dwoma sygnałami. Oznacza to, że układ z rys. 


1 Przypomnijmy, że w detektorze wartości szczytowej skuteczność detekcji y, zależy od ampli- 
tudy sygnału detekowanego, przy czym dla dostatecznie dużych amplitud zmiany te są już nie- 
znaczne. 

2) Korzystamy tutaj z rozwinięcia na szeregi o postaci: 


V1i+x —-Vi-x = rę0+ ść 


i warunku x < 1. 


1-9c może wypełniać funkcje detektora amplitudowo-fazowego. Warunkiem 
dostatecznym wypełniania takiej funkcji jest, aby amplituda sygnału odniesienia 
była znacznie większa od amplitudy sygnału detekowanego. Stan taki jest typowym 
stanem pracy omawianego detektora. 

Czułość fazowa | 


dU5 
dp 
jest w takim detektorze największa przy fazach p = +90". 

Ważną cechą takiego detektora jest ponadto zdolność eliminacji sygnałów nie- 
pożądanych. Aby to pokazać, zauważmy, że „„duży” sygnał odniesienia, np. 
us, moduluje okresowo i synchronicznie konduktancję diod dla „„małych”” sygna- 
łów detekowanych — w tym także zakłócających — co pozwala napisać 


w Ży„UJsing| (7-90) 


dy = 


£Db1 = £D2 © go(1+Ścosot) (7-91) 
Jeżeli teraz napięcie u, jest sygnałem zakłócającym o postaci 
u, = U,cos[(0+Av)t+9] (7-92) 


wówczas w prądzie diod 


ii = gpilz 


h 7-93 
ip = Sp2(-Ux) SA 
powstaną składowe o pulsacji różnicowej Aw z amplitudami 

ż £ — 

oraw = - go U: _ (1-94) 


Składowe te płynąc przez dwójniki R;, C;, Rz, C, wytworzą napięcie wyjściowe 
o pulsacji Av i amplitudzie 


7; P> Ry R, 
U wy = Z CE a — PZ 1-95 
sara Merca CJ)  yI+(AwR;Cz)? | R 
Przy R, = R, = Roraz C, = C; = C mamy 
>> = R 
Uzcawy * Ego U: YirAGRÓŻ (7-96) 


Wynika stąd, że skutek działania sygnałów zakłócających o stałej amplitudzie 
U, i różnym odstrojeniu Aw od pulsacji sygnału odniesienia zależy od wartości 
iloczynu AwRC i maleje o 3 dB względem Av = O przy 


PE. 
RC Tr 
Przy spotykanych wartościach stałych czasowych r = RC to odstrojenie jest 
bardzo małe, co świadczy o skutecznym tłumieniu sygnałów zakłócających”. 


(7-97) 


A03aB = 


B Zwróćmy uwagę, że przyjęliśmy tutaj milcząco model parametryczny takiego detektora, z któ- 
rym jest związana stosowalność zasady superpozycji. Model taki jest dopuszczalny przy odpo- 
wiednio małym sygnale detekowanym i zakłócającym oraz dużym sygnale odniesienia. 
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Zbadajmy teraz, jak zależą własności omawianego detektora od sposobu włączenia 
diod DI, D2. Zauważmy, że poza omówionym już włączeniem zgodnym jak na 
rys. 7-9a możliwe jest włączenie przeciwne, pokazane na rys. 7-9d. Zakładając, 
ŻE Vu = Yu = y. Otrzymujemy wartości składowych napięć podane na rysunku. 
Z bilansu napięć dla obwodu zaznaczonego linią przerywaną wynika, że 


Ugr = -3-(U— Ua) (1-98) 
Przy U, > U, z (7-82) i (7-83) mamy 

U, z U,yl+2acosg |q1 £ U,(1+acosg) (1-99) 

UZ z U,Y1—2acosp li<1 x U.(l-acosg) (7-100) 
a więc | 

Up Ź —YuUxCOsSP (7-101) 
Natomiast napięcie Ugn (patrz rys. 7-9d) wynosi 

Ugnu = Ys(Ua+ UB) (7-102) 
co wobec (7-99) i (7-100) pozwala napisać 

Uon © ŻYUx (7-102') 


Jest to zatem napięcie niezależne od przesunięcia faz w, ale proporcjonalne do 
amplitudy napięcia odniesienia. Ta własność omawianego detektora jest wyko- 
rzystywana np. w demodulatorach fazy. Zwróćmy jeszcze uwagę na to, że analo- 
giczne własności będą miały wszelkie inne układy, w których zostaną odpowiednio 
zestawione dwa dowolne (jednakowe) detektory wartości szczytowej z układem 
wejściowym, niekoniecznie transformatorowym, tworzącym sygnały sumy i róż- 
nicy z napięcia detekowanego i odniesienia. 

W szczególności mogą być tutaj stosowane detektory równoległe w układach 
przedstawionych przykładowo na rys. 7-10. Działanie układów z rys. 7-l0a i b 
jest analogiczne do działania układów z rys. 7-9a i d i dlatego nie wymaga komen- 
tarza. Różnica pomiędzy tymi układami sprowadza się głównie do tego, że w przy- 
padku detektorów równoległych otrzymujemy ich mniejszą rezystancję wejściową. 
Natomiast układ pokazany na rys. 7-10c charakteryzuje się brakiem transforma- 
torów. Ich funkcje wypełniają tranzystory TI, 73, przy czym tranzystor 73, 
wymuszający równoczesne zmiany prądu tranzystorów 7/, T2 przy zmianach 
wartości chwilowej napięcia u,, powoduje, że w ich napięciach kolektorowych 
pojawi się składowa wspólna u, = au,. Natomiast napięcie u, wywołuje taki 
skutek [4], jak gdyby tranzystor TI był sterowany między bazą i emiterem na- 
pięciem (+ | i równocześnie tranzystor 72 napięciem (- ca W ten sposób 
w napięciach kolektorowych tych tranzystorów powstają składowe tu, = bu, 
i na parach zacisków wejściowych /, 2 oraz 3, 2 otrzymujemy napięcia odpowied- 
nio równe au, +bu,, a więc odpowiadające zależnościom (7-80) i (7-81). 
Zastosowanie detektorów równoległych rozwiązuje w takim przypadku w prosty 


sposób problem oddzielenia detektora od składowych stałych napięcia na kolek- 
torach tranzystorów 77, T2. 

Zauważmy, że proste detektory równoległe w układzie z rys. 7-10c można zastąpić 
detektorami dwudiodowymi (z „pompą diodową), co prowadzi do układu 
z rys. 7-10d. Przypomnijmy (patrz p. 7.4), że detektory takie odznaczają się ok. 
dwukrotnie większą skutecznością detekcji y,. 


Rys. 7-10. Równoległe detektory amplitudowo-fazowe [12], [13] 


Zamiast stosowanych w omawianych układach detektorów jednopołówkowych 
można stosować także detektory dwupołówkowe. Najczęściej mają one wtedy 
postać układów kołowych lub mostkowych (patrz np. [12], str. 95-97 oraz [21], 
str. 217—219), przy czym zasadniczą ich zaletą jest możliwość odpowiedniego 
kształtowania widma w fazoczułych detektorach wartości średniej: Możliwe jest 
także konstruowanie detektorów fazoczułych o asymetrycznych zarówno obu 
wejściach, jak też wyjściu (patrz np. [12], str. 99—100). 

Jeżeli dowolny z omówionych dotychczas detektorów amplitudowo-fazowych ma 
zapewniony sygnał odniesienia o amplitudzie dostatecznie przewyższającej ampli- 
tudę sygnału detekowanego, wówczas dla przekształcenia go w detektor fazowy 
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wystarczy utrzymywanie stałej amplitudy sygnału poprzez zastosowanie odpowied- 
nio skutecznego ogranicznika amplitudy. Ilustracją tego przekształcania detekto- 
rów amplitudowo-fazowych w detektory fazoczułe jest rys. 7-11. Wbrew pozorom 
zabieg taki nie jest wcale prosty w realizacji, ponieważ na ogół detektory fazoczułe 
stosuje się do detekcji sygnałów o bardzo małych amplitudach (często poniżej 
l uV). Bezpośrednie ograniczanie amplitudy jest w takim przypadku niemożliwe, 
a wstępne wzmacnianie stwarza także szereg bardzo dużych trudności ze względu 
na towarzyszące na ogół sygnałowi znaczne zakłócenia o bliskich częstotliwoś- 
ciach. 


Det. fazowy (D-F) 


Rys. 7-11. Układ blokowy detektora fazowego (D-F) 


zawierającego detektor amplitudowo-fazowy (D4A-F) 


Odrębną grupę detektorów fazoczułych otrzymuje się na podstawie spostrzeżenia, 
że iloczyn dwu sygnałów przesuniętych względem siebie o kąt p można zapisać 
w postaci 

UrU2 = U, Uzcosotcos(ot+g9) = 


_ UU2 U, U, 
0 «0287 > 


Wynika stąd natychmiast, że detektorem amplitudowo-fazowym będzie kaska- 
dowe połączenie dowolnego czteroćwiartkowego układu mnożącego (patrz rozdz. 
4) z filtrem dolnoprzepustowym, eliminującym drugi ze składników (Żwt) w za- 
leżności (7-103)*. Wadą takiego detektora byłaby jednak zależność składowej 
stałej U, napięcia wyjściowego od amplitudy sygnału odniesienia. W celu jej usu- 
nięcia w takich detektorach z mnożnikiem stosuje się z reguły sygnał odniesienia 
w postaci fali prostokątnej, otrzymywany poprzez dwustronne obcięcie pierwot- 
nego sinusoidalnego sygnału odniesienia o amplitudzie dużej. Detektor przyjmuje 
wtedy postać pokazaną na rys. 7-12a. Przy 


u,(t) = U,cos(wt+g) 


cos(20t+ 9) (7-103) 


i sygnale odniesienia u,(t) w postaci fali prostokątnej o stałej amplitudzie U, 
otrzymuje się z układu mnożącego sygnał wyjściowy u,(t), który można zapisać 
w postaci 

uy(t) = au,(t)u;(t) = (aU.)U, cos(ot +9) X 


2 4] cosżwt | cos4wt cosówt 


U Można pokazać, że detektorem takim staje się każdy z mieszaczy częstotliwości, gdy do wejś- 
cia heterodyny doprowadzi się sygnał odniesienia, a filtr selektywny pośredniej częstotliwości 
zastąpi filtrem dolnoprzepustowym. 


— — 


Tt T 
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Dokonując mnożenia i przekształcając elementarnie iloczyny cosinusów łatwo 
można stwierdzić, że składowa stała w sygnale u„(£) ma wartość 


2aU, — 
Up 5 -| ax |Ticosę (7-105) 
skąd wynika, że napięcie U na wyjściu filtru dolnoprzepustowego 
U, = AU;cosp (7-106) 


będzie zależeć tylko od napięcia U, oraz przesunięcia fazowego p. 


b +E -E 
Rz 
D 
RO (R) 
JAó2) A, Uk) 


c 
>" 
(00k0) 


Rys. 7-12. Detektory fazoczułe z układem mnożącym (a) oraz przykłady realizacji 
ograniczników (b, c) 


Najczęściej stosowane ograniczniki amplitudy kształtujące prostokątny sygnał 
odniesienia pokazano na rys. 7-12b ic)”. Ograniczanie powstaje tutaj przy takich 
wartościach sygnału wyjściowego, które powodują wejście w stan przewodzenia 
diod D/, D2. 

Wyznaczmy — przykładowo — przy jakim napięciu wyjściowym u,6 zacznie prze- 
wodzić dioda D7 w układzie z rys. 7-12b. Przyjmując, że nastąpi to w chwili, gdy 
potencjał punktu P osiągnie wartość zerową łatwo zauważymy, że odpowiada to 
wartości u, spełniającej warunek 


R, +R; = VP) = 0 (7-107) 


1> Inne realizacje ograniczników — patrz np. [16], [17]. 
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tzn. 


UxG = — RE <0 (7-108) 


Z, symetrii układu wynika równocześnie, że przewodzenie diody D2 zaczyna się 
w chwili, gdy napięcie u, przekroczy wartość 


u; = +Z-E>0 (7-109) 


W przypadku układu z rys. 7-12c diody D3, D4 są w stanie przewodzenia (patrz 
linia przerywana), a zatem występuje na każdej z nich napięcie Up" ( = 0,7 V) 
prawie niezależne od wartości E. Aby zatem potencjał punktu P osiągnął wartość 
zerową, potrzeba by 


UxG+ŁUp=0 (7-110) 
a więc 

Ux Z —Up -_ (7-110) 
Równocześnie dla diody D2 otrzymujemy analogicznie 

u. = +Up (7-111) 


Falę „prostokątną? otrzymamy zatem wówczas, gdy pierwotny sygnał Sinusoi- 
dalny na wyjściu wzmacniacza będzie miał amplitudę dostatecznie dużą wobec 
UxG Z U. 


7.5.2. Detektory koincydencyjne 


Szczególną postacią detektorów fazoczułych są tzw. detektory koincy- 
dencyjne. Są to takie detektory, w których składowa stała napięcia wyjścio- 
wego jest uzależniona (np. proporcjonalna) od okresu, w którym dwa sygnały 
wprowadzane na wejście mają równocześnie zadane polaryzacje. Prosty przykład 
detektora koincydencyjnego przedstawia rys. 7-13a. W układzie tym mamy dwie 
pary tranzystorów T/, T2 oraz 13, T4, sterowane pomiędzy bazami napięciami 
u; iu,. Aby wyjaśnić charakter zmian prądów zachodzących przy zmianach tych 
napięć, rozważmy najpierw warunki bilansu prądów i napięć w takiej parze na 
podstawie rys. 7-13b. Łatwo zauważyć, że muszą tutaj zawsze zachodzić zależ- 
ności 


U = Ugpi " UEBII (7-112) 

lpt = Isu (7-113) 
Prądy baz są powiązane z napięciami upg znanymi leżnośai [4], [16] 

ig = I,(e7”*E8 — | ) + 7,(e”"cs— 1) (7-114) 


które przy założeniu symetrii każdej z par tranzystorów prowadzą do rozwiąza- 


J Napięcie to — a tym samym poziom ograniczania „— można zmieniać łącząc kilka diod sze- 
regowo lub stosując diody Zenera. | 
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nia równań (7-112) i (7-113) zilustrowanego na rys. 7-13b przykładowo dla u > 0. 
Oznacza to, że gdy tylko wartość napięcia u przekracza poziom kilkunastu — kil- 
kudziesięciu mV następuje gwałtowne przechodzenie ze stanu przewodzenia pra- 
wie symetrycznego w stan znacznie silniejszego przewodzenia tego tranzystora, 
którego baza jest polaryzowana dodatnio (TI przy u > 0, TII — przy u < 0). 
Teraz już łatwo można zauważyć, że prąd przez tranzystor T4 oraz opornik R 
może płynąć tylko wówczas, kiedy równocześnie (koincydencyjnie) przewodzi 
tranzystor TI, tzn. u, > O oraz nie przewodzi tranzystor 73, tzn. u, < 0. W ta- 
kich warunkach poprzez parę tranzystorów T/, T4 płynie prąd /, wymuszony 
przez źródło prądowe i na oporniku R powstaje spadek napięcia u; = IyR. Czas 


a 


Rys. 7-13. Układ oraz przebiegi napięć w prostym jednopołówkowym detektorze 
koincydencyjnym 


przepływu prądu 7/9 przez opornik R zależy od długości okresu z, w którym równo- 
cześnie u, > 0 i u, < O, dzięki czemu składowa stała U, spadku napięcia u+— 
wydzielana filtrem FDp — jest proporcjonalna do czasu koincydencji. Działanie 
to ilustruje rys. 7-13c. Wadami takiego detektora są: stosunkowo mała skuteczność 
detekcji, a także zależność amplitudy impulsów u;(t) od amplitudy sinusoidalnie 
zmiennego napięcia u(t), związana z powolnością procesu przełączania pary 
T3, T4 i występująca zwłaszcza przy małych wartościach r. Ponadto czas trwania 
impulsów usz(t)— a zatem i wartość napięcia U, — ulegają znacznej zmianie 


Rys. 7-14. Układ oraz przebiegi 
prądów i napięć 

w dwupołówkowym detektorze 
koincydencyjnym 


w przypadku powstania asymetrii przebiegu u+(t)" [14]. Stąd znacznie doskonal- 
szym jest dwupołówkowy detektor koincydencyjny, pokazany na rys. 7-14a, 
Działanie tego układu przebiega podobnie jak poprzednio omówionego, z tą 
tylko różnicą, że są tu formowane dwa ciągi impulsów prądów kolektorowych 
tranzystorów 74 i T5 (i,4, i,s) o czasach trwania zależnych od czasu koincydencji T. 
Przebiegi napięć i prądów w detektorze przy symetrycznym napięciu u,(£) przed- 
stawia rys. 7-14b. Widać z tego rysunku, że otrzymuje się tutaj dwukrotny wzrost 
skuteczności detekcji w porównaniu z układem z rys. 7-13a. 

Ponadto uformowanie napięcia u,(t) do postaci fali prostokątnej o stałej ampli- 
tudzie uniezależnia napięcie wyjściowe Ug od zmian amplitud napięć sterujących. 
Można także zauważyć, że znacznie maleje wrażliwość detektora na asymetrię 
napięcia odniesienia u, (£). W sytuacji pokazanej na rys. 7-14c czas r', w którym 
u,>(0i uz <0 jest nieomal dwukrotnie dłuższy od analogicznego czasu 7 
w sytuacji przedstawionej na rys. 7-14b, natomiast przyrost składowej stałej U% 
jest procentowo znacznie mniejszy. Tranzystor T7 tworzy tutaj wtórnik separu- 
jący filtr FDp od detektora, natomiast tranzystor T8 z opornikiem R, tworzą 
źródło napięcia odniesienia, uzależnione od temperatury [4]. Źródło prądowe Z, 
w rzeczywistości jest parą tranzystorów, z których jeden realizuje źródło napięcia 
stabilizujące termicznie wartość prądu. Realizacja praktyczna ma zwykle postać 
wyspecjalizowanego układu scalonego i jest omówiona bardziej szczegółowo np. 
w [18], [19], [20]. 

Bardzo istotną zaletą omawianych detektorów jest liniowa zależność składowej 
stałej napięcia wyjściowego U, od czasu koincydencji r. Łatwo bowiem zauważyć 
z rys. 7-14b, że średnia wartość napięcia ua wynosi 


| IR dla re Jo z 
4; = —- = ch ż (7-115) 
uć dla ze |: r| 


gdzie a— współczynnik transmisji składowej stałej przez wtórnik wyjściowy i filtr. 
Jeżeli pierwotnymi sygnałami wprowadzanymi na wejścia ograniczników w ukła- 
dzie z rys. 7-14a są sinusoidy o przesunięciu faz p, wówczas dla czasu koincydencji 
1 można napisać zależność 


LASKA 228 Ź 
T 360 W 


Po podstawieniu tego związku do (7-115) otrzymujemy 


4 o 
alyR 1805 dla ge [0, 180] 
U =, (1-117) 
R. P : o o 
CZĘ 1807 | dla ge[180”, 360] 
Graficzną ilustracją tej zależności jest rys. 7-14d. 


D Gdy dodatnie impulsy u;(r) trwają dłużej aniżeli ujsmns, wówczas czas trwania impulsów 
uz(t) ulega wydłużeniu — i na odwrót. 
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Często stosowaną modyfikacją takich detektorów koincydencyjnych jest układ 
przedstawiony na rys. 7-15a, odznaczający się symetrycznymi — wzgłędem war- 
tości zerowej — zmianami napięcia wyjściowego U, przy zmianach przesunięcia 
fazy. | 


Rys. 7-15. Układ oraz przebiegi napięć i prądów w zmodyfikowanym detektorze 
koincydencyjnym o symetrycznych zmianach napięcia wyjściowego Uo = /(9) 


Działanie tego układu jest identyczne jak poprzednio omówionego i dlatego ogra- 
niczamy się tylko do podania na rys. 7-15b i c odpowiednich przebiegów napięć 
i prądów. 


7.6.  Demodulatory amplitudy 


Demodulatorami nazywamy takie układy elektroniczne, które sterowane 
sygnałem zmodulowanym (wtórnym) wytwarzają na wyjściu sygnał dostatecznie 
zbliżony do sygnału modulującego (pierwotnego). Jak wynika z tego określenia, 
liczba rodzajów demodulatorów jest równa liczbie stosowanych rodzajów modu- 
latorów, ponieważ w przeciwnym przypadku z przebiegu zmodulowanego nie 
można by odebrać informacji. Nietrudno także zauważyć, że realizacja demodu- 
lacji sygnału AM wymaga zupełnie innych układów aniżeli np. demodulacja sy- 
gnału FM, co dokładniej pokażemy dalej. W odróżnieniu od modulatorów sygnały 
wejściowe demodulatorów mają często poziomy zbliżone do poziomu szumów 
i zakłóceń, co wymaga rozważenia ich optymalizacji także z punktu widzenia sto- 
sunku sygnału do szumu. 


7.6.1. Demodulatory AM 


7.6.1.1. Demodulatory diodowe 


Demodulatorami AM mogą być w zasadzie wszelkie detektory przedstawione 
w p. 7.2--7.4, pod warunkiem, że zmiany amplitudy napięcia na ich wejściu do- 
statecznie szybko wywołują proporcjonalne zmiany napięcia wyjściowego. W ta- 
kich warunkach modulacja amplitudy (i równocześnie wartości skutecznej i śred- 
niej) wywołuje proporcjonalną modulację składowej stałej na wyjściu detektora, 
dzięki czemu na zaciskach wyjściowych demodulatora powstaje sygnał zbliżony 
do sygnału modulującego. Załóżmy, że zmiana amplitudy na wejściu detektora 
wynosi mUy i chcemy, aby wywołany nią przyrost napięcia wyjściowego AU; był 
możliwie duży. Oznacza to, że od demodulatora AM wymagamy, ażeby skutecz- 
ność demodulacji 
AU 


YDAM = MD (7-118) 


była możliwie duża. Ponieważ ypąm osiąga największe wartości w przypadku 
zastosowania detektorów wartości szyczytowej, a ponadto realizacja detektorów 
wartości średniej i skutecznej przy wielkich częstotliwościach jest bardzo trudna 
(a czasami wręcz niemożliwa ze względu na znaczne pojemności bocznikujące ob- 
ciążenie), zatem do demodulacji amplitudy prawie wyłącznie stosuje się detektory 
szczytowe (p. 7.4). 

Najprostszym demodulatorem AM jest układ pokazany na rys. 7-16. Jeżeli zmiany 
U,(t) mają zachodzić zgodnie ze zmianami amplitudy /,(t), to równocześnie mu- 
szą być spełnione następujące warunki: 
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Rys. 7-16. Proste, diodowe demodulatory AM (a, b) oraz iłustracja procesów narastania [(2) 
i zmniejszania (d) napięcia wyjściowego U4 


1) zmiany amplitudy U,(t) muszą być proporcjonałne do zmian amplitudy prądu 
1,(), 

2) przyrosty składowej stałej AUy muszą być proporcjonalne do przyrostów 
amplitudy AU,. 


Aby zachodził pierwszy z tych warunków rezystancja wejściowa detektora re 
musi być albo pomijalna wobec innych rezystancji obwodu wejściowego, ałbo 
stała. Warunek pomijalności sprowadza się do realizacji dużego stosunku induk- 


CyjJności z. i jest niekorzystny z punktu widzenia transmitancji napięciowej (małe 
1 


amplitudy napięcia detekowanego i związana z tym nieliniowość detekcji). 
Warunek stałości tej rezystancji (patrz rys. 7-6f oraz p. 7.4) wymaga wytworzenia 
takich napięć na wejściu detektora, by już dla najmniejszej z nich, tzn. U,,„ = 
= (l—-m)Uy zachodził warunek 


yUy„ > 20 (1-119) 


Przy m = 0,9, y m 30 1/V oznacza to, że Uy powinno wynosić co najmniej 7 V 
i świadczy o tym, iż przy spotykanych zazwyczaj znacznie mniejszych amplitudach 
napięcia detekowanego występują na ogół pewne deformacje obwiedni napięcia 
wejściowego u;(t), wywołane zależnością rezystancji wejściowej detektora od 
amplitudy. 

Aby z kolei przyrost składowej stałej był proporcjonalny do przyrostu amplitudy, 
muszą być po pierwsze zrealizowane warunki detekcji liniowej, tzn. zapew- 
niona dostatecznie stała wartość skuteczności detekcji. To znowu oznacza, 
że już przy najmniejszej z amplitud U,„ powinien być spełniony warunek (7-119)", 
co jest praktycznie nierealizowalne, zwłaszcza w układach tranzystorowych, za- 
silanych z reguły małymi napięciami??, Wynika stąd, że przy spotykanych naj- 
częściej w takich demodulatorach amplitudach fali nośnej rzędu kilkadziesiąt do 
kilkuset mV występują pewne zniekształcenia demodulacji związane ze zmianą 
skuteczności detekcji w funkcji amplitudy. 

Istnieje jednak jeszcze drugi warunek liniowego związku między AU; i AU, a mia- 
nowicie odpowiednia szybkość zarówno narastania, jak i opadania przyrostów 
napięcia na wyjściu, dostosowana do szybkości zmian amplitudy napięcia wejścio- 
wego. Ustalenie rzeczywistego sensu takiego zadania nie jest jednak łatwe. Aby się 
o tym przekonać zbadajmy, przy najdalej idących uproszczeniach, proces naras- 
tania napięcia Uy(t) przy skokowym wzroście amplitudy U(t) napięcia demodu- 
lowanego. Zakładając przebieg charakterystyki diody pokazany na rys. 7-16b 
i przewidując, że taki sygnał wejściowy spowoduje narastanie napięcia Uy(t) 
stwierdzimy, że w procesie ustalania kąt przepływu © będzie zmienny i zgodny 
z zależnością 


O(t) = arccos Colt) (7-120) 


U1(t) 


Zmienności ©(t) towarzyszą zmiany rezystancji wejściowej detektora [patrz za- 
leżność (7-64)] opisane relacją 


U Pomijamy tu tak istotny fakt, że spałnienie tych warunków przez amplitudy wymagałoby bar- 
dzo dużych wzmocnień sygnałów zmodulowanych, które na wejściu odbiornika mają zazwy- 
czaj poziomy mili-, a nawet mikrowoltowe. 

2 Dla uniknięcia znacznych zniekształceń nieliniowych największa amplituda sygnału wyjścio- 
wego nie może przekraczać napięcia zasilającego. 
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Az I 
Fwe(t) = Tb -g)-sinóf)cosóG) 


i w konsekwencji (przy założeniu niewielkiej szybkości tych wszystkich zmian) 
także zależność U;,(t) od czasu 


(7-121) 


Ro * Tweft) 
U,(1) m TETRTÓ (7-122) 


Składowa stała prądu diody 7po musi w rezultacie także ulegać zmianom, które 
zgodnie z (7-47) można opisać zależnością 


Ipo(t) = ZĆ. ——< [sinO(t) -O(t)cosO(t)] = 


z ud Lo tg0(1)-0(0] (1-123) 


Prąd ten jest sumą e wolnozmiennych prądów płynących przez kon- 
densator Ięo(t) i opornik Ięo(t), przy czym 


Io(t) = C o (7-124) 
Izo(t) = SO. (1-125) 


co pozwala napisać 


dUo(t) | Uo(t) 
dt "R 
W równaniu tym kąt ©(t) jest powiązany z Uo(t) zależnościami (7-120), (7-122) 
oraz (7-121), co powoduje, że zależność ta jest złożonym nieliniowym równaniem 
różniczkowym. Numeryczne rozwiązanie tego równania [22], [23] prowadzi do 
stwierdzenia, że narastanie Uy(t) zachodzi w sposób pokazany na rys. 7-lóc, 


Cc 


Uę(t) 
= —qr, (18600—0(0] (7-126) 


. R R i aa 
a więc zależny od T = rpC' >> oraz —— [24]. Przybliżone zależności na czas 
D D 


narastania r, [23], [25] mają postać 


| Ry+2rp R 
= A — < 
% AE 0,8R ZĘ Ry zx Żrp PP r» m 
Ro+2,5 R SA 
o + 20'p 
Z WERTER GE — > 2 
woŻAĆGRER 25 PA 3,73 


i wskazują na istotny wpływ obwodu rezonansowego poprzez rezystancję dyna- 
miczną (Ro) i ogólnie złożony charakter wpływu parametrów detektora na szyb- 
kość zmian Uo(t). Można na ich podstawie jakościowo stwierdzić, że gdy zmiany 
amplitudy sygnału wejściowego następują w okresach porównywalnych z czasami 
narastania, wówczas należy liczyć się ze zniekształceniami procesu narastania 
Uo(t). Sytuacje takie praktycznie występują dość rzadko (modulacja amplitudo- 
wa sygnałami impulsowymi, telewizja). Proces zmniejszania się napięcia Uv(t), 


jaki występuje po zmaleniu amplitudy U,(£), jest natomiast uwarunkowany je- 
dynie stałą czasową RC, ponieważ w tym stanie dioda jest spolaryzowana zapo- 
rowo i jej prąd jest pomijalny. Jeżeli jednak proces rozładowania kondensatora 
przez opornik R jest zbyt powolny, wówczas w demodulatorze powstają bardzo 
duże zniekształcenia sygnału odbieranego. Rozważmy ten problem, zakładając 
sinusoidalną zmienność amplitudy napięcia wejściowego. 

Załóżmy (patrz rys. 7-16d), że w pewnej chwili z, napięcie Ug na kondensatorze 
C jest równe amplitudzie napięcia U,(t,). Moment ten rozpoczyna rozładowy- 
wanie się kondensatora, podczas którego napięcie zmienia się zgodnie ze znaną 
zależnością 


th 


Uo(t) = Uc(t) = Uo(t,)e FE (7-128) 
Szybkość zmniejszania się tego napięcia jest największa w chwili ż, i wynosi 
dUo(t) Uo(t+) „— w Uo(t1) 
== : = — -12 
dt |r=ę, GR * = RC ć 


Zgodnie z założeniem, w chwili £, zachodzi równość 
Uo(t,) £ U,(1,) = Ux(1+mcoswmt,) (7-130) 
która podstawiona do (7-129) pozwala napisać 


dUO(t)| Uw 
dt ho, RC 


(1 mcosot,) (7-131) 


Warunkiem zgodności przebiegu napięcia U5o(t) i _zmienności amplitudy U;(t) 
jest, by dla każdej z chwil £,, w których U, = U, szybkość zmniejszania się 
U, była nie mniejsza od szybkości zmniejszania się U,(t) (patrz rys. 7-16d). Ma- 
my więc 

dU, 


3, = —MUNO„SINO„ t, (7-132) 


t=fq 


i warunek prawidłowego przebiegu demodulacji, tzn. 


dUO dU, ; 
dł |gaż, dł |r=t, (133) 
przyjmuje postać 
U, z ź 
—L(1 + MCOSO„t+) Z MUĄ©pSINOp ty (7-134) 


RC 


Wynika stąd, że stała czasowa musi być na tyle mała, aby zachodziła nierówność 


1+ mCOos0nf; 


RC < > 
MOp SITNO, ly 


(1-135) 


Wymaga to w szczególności, aby nierówność ta zachodziła także wówczas, kiedy 
m = —coswmf, i prawa strona równania (7-135) jest najmniejsza. W ten sposób 
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ostatecznie dostajemy warunek demodulacji bez zniekształceń 


RC < Mm (1-136) 
Mop 
Na ogół uważa się [15], że wystarcza, gdy nierówność ta jest spełniona dla naj- 
większej z pulsacji sygnału modulującego do przy założeniu, że głębokość mo- 
dulacji (ze względu na spotykane widma sygnałów modulujących i selektywność 
obwodów czy wzmacniaczy na wejściu detektora) nie przekracza wartości m = 
= 0(,55-+0,70, a więc kiedy 


©mmax* RC £ (1,0-- 1,5) (7-136') 


Specyficzne i bardzo duże zniekształcenia demodulacji mogą powstawać w detek- 
torach, gdzie równolegle do dwójnika RC są dołączone gałęzie C,, R jak na rys. 
7-17a. W takich warunkach składowa wolnozmienna powstająca przy sygnale 
zmodulowanym pulsacją w„ może mieć amplitudę przekraczającą składową stałą 
Ipo prądu diody, odpowiadającą niemodulowanemu sygnałowi wejściowemu 
z amplitudą Uy. W polu charakterystyk detektora (patrz rys. 7-6b) chwilowy 


4 =Rp = RUR IIR; 


Rys. 7-17. Charakterystyki demodulatora 
wyjaśniające powstawanie zniekształceń 
dynamicznych 


punkt pracy nie porusza się wówczas wzdłuż odcinka /—2, lecz wzdłuż odcinka 
3—4 o znacznie większym nachyleniu". Towarzyszące temu zmiany składowej 
stałej prądu diody /py zachodzą w sposób zilustrowany rys. 7-17c. Można zau- 
ważyć, że demodulator taki zachowuje się prawidłowo przy dostatecznie małych 
głębokościach modulacji (m = ma) i wprowadza bardzo duże zniekształcenia, 
kiedy głębokość ta przekroczy pewną wartość graniczną (np. gdy m = my). Po- 
wstające wówczas ostre ,,obcięcia” prądu /po wynikają z zatykania diody, a fi- 
zycznie z występowania w obwodzie „dynamicznych”* polaryzacji w postaci ła- 
dowania kondensatorów C,;, C;2, do napięć R7pow). Bliższa analiza pozwala 
stwierdzić, że dla ich uniknięcia trzeba zapewnić spełnienie nierówności [15] 


1-m 
R < Ricós6-1im A 
gdzie 
R, Ry 
REZ Ę. 
EZRoER: 


która dla spotykanych najczęściej przypadków (cos6 m 1, m < 0,8) sprowadza 
się do zależności 
R, Ra , 
RERZ > 4R (7-137') 
Dokładniejszą analizę zniekształceń i uwagi szczegółowe dotyczące projektowania 
demodulatorów diodowych można znaleźć np. w [14], [26]-- [28]. 
Poza omówionymi prostymi demodulatorami diodowymi są stosowane także i 
układy dwudiodowe (detektory z pompą diodową) [9], omówione w p. 7.4, a także 
demodulatory ze wstępną polaryzacją diody. Przykładami tych ostatnich są układy 
pokazane na rys. 7-18. Wprowadzenie wstępnej polaryzacji powoduje, że demo- 
dulator wchodzi w zakres liniowej detekcji przy mniejszych amplitudach sygnału 
wejściowego jednak za cenę zmniejszenia rezystancji wejściowej r,„e [12], [27]. 
Uzależnienie prądu wstępnej polaryzacji diody detekcyjnej od temperatury po- 
przez wprowadzenie do obwodów zasilania przewodzącej diody kompensacyjnej 


Q RE 


Rys. 7-18. 
Demodulatory ze 
wstępną polaryzacją 
diody detekcyjnej 
[t2], [27] 


1 Rysunki 7-17b i c odpowiadają takiej sytuacji, przy której kondensatory C;, C,» ze względu 
na wartość pulsacji ©„ mogą być uważane za zwarcia. W ogólnym przypadku ruch punktu pracy 
na rys. 7-17b następuje nie wzdłuż linii 3—4, a po linii eliptycznej (krzywej Lissajoux). 
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Dk (rys. 7-18b) pozwala ponadto uniezależnić parametry detektora od zmian 
temperatury. 

Możliwe jest także stosowanie do demodulacji detektorów z diodami w pętli sprzę- 
żenia zwrotnego, obejmującego np. wzmacniacz operacyjny lub prosty wzmac- 
niacz różnicowy. Detektory takie omawialiśmy w p. 7.4 pokazując, że w ten sposób 
otrzymujemy bardzo znaczne zmniejszenie progowej amplitudy napięcia deteko- 
wanego i poprawę liniowości charakterystyk detekcji [Uy = FJ(UJ1. 


7.6.1.2. Demodulatory tranzystorowe 


Inną grupę demodulatorów AM stanowią układy z detektorami tranzystorowymi. 
Zastąpienie nieliniowej diody tranzystorem pracującym w takim punkcie pracy, 
przy którym nieliniowa zależność prądu kolektora od napięcia emiter-baza umożli- 
wia efektywną demodulację, pozwala uzyskać wzrost skuteczności demodulacji 
ypaM rzędu 20--40 razy. Otrzymuje się jednak w takim przypadku demodulator 
niskiej jakości, o znacznych nieliniowościach charakterystyki U, = F(U). Z tego 
powodu układy takie są stosowane raczej wyjątkowo z reguły w urządzeniach 
prostych i niskiej klasy. Dlatego też takim rozwiązaniom demodulatorów po- 
święcimy znacznie mniej uwagi. 

Za podstawowy demodulator tranzystorowy można uznać układ pokazany na rys. 
7-19a, a nazywany często detektorem kolektorowym. Ustalając (dzielnikiem 
R,, R) wstępną polaryzację Up w punkcie dużej krzywizny charakterystyki wejś- 
ciowej ip = f(Uzs) tranzystora otrzymuje się przez modulację amplitudy U, (t) 
zmiany składowych stałych prądu bazy 750 i kolektora Ico. Spadek napięcia modu- 
lowanej składowej stałej prądu kolektora 7/co(£) na oporniku R, tworzy sygnał 
wyjściowy demodulatora, natomiast kondensator € powoduje zwieranie pasożyt- 
niczych składowych o pulsacjach rzędu (2y. Przyrosty składowej prądu kolek- 
tora Alco w funkcji zmian amplitudy napięcia wejściowego U; są nieliniowe, 
zwłaszcza przy małych rezystancjach R, (patrz rys. 7-19c). Pewną poprawę linio- 
wości można otrzymać poprzez włączenie odpowiednio dobranej rezystancji Rs, 
blokowanej kondensatorem C, o niewielkiej (pF) pojemności [25], jak to pokazano 
na rys. 7-19d. Skutkiem takich zmian w układzie jest charakterystyka A = 
= f(U4) pokazana linią przerywaną na rys. 7-19c. 

Stosunkowo dobre parametry mają natomiast demodulatory tranzystorowe z tzw. 
mieszanym obciążeniem, których przykład pokazano na rys. 7-19e. Na obwodzie 
rezonansowym dostrojonym do pulsacji nośnej (Qy i mającym rezystancję dyna- 
miczną Ro > R, powstaje znaczny sygnał o pulsacji sygnału demodulowanego. 
Jeżeli dzielnikiem R,, R. dobierzemy punkt pracy Py odpowiadający nasyceniu 
tranzystora, wówczas powstanie proces demodulacji wzmocnionego sygnału w ob- 
wodzie kolektorowym. Taką prącę omawianego demodulatora ilustruje rys. 7-19f 
[29]. Zwróćmy tutaj uwagę na to, że składowe wolnozmienne prądu kolektora Icę 
i napięcia kolektora Ucę są powiązane wartością rezystancji R,, czemu odpo- 
wiada prosta P, na tym rysunku. Natomiast powiązania składowych w.cz. do- 
konuje się poprzez rezystancję dynamiczną Ro obwodu, co odpowiada prostej P>. 


Rys. 7-19. Demodułlatory 
dy tranzystorowe i ich 
0 39 40 my charakterystyki [25], [29] 


Dla zapewnienia stabilności takich demodulatorów stosuje się czasami obwody 
neutralizujące (Ry, Cy na rys. 7-19e). 

Dla porównania omawianych demodulatorów tranzystorowych na rys. 7-19g 
pokazano przykładowe [29] charakterystyki przedstawiające skuteczność demodu- 
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lacji w funkcji amplitudy fali nośnej Uy na wejściu. Widać, że układ z rys. 7-19e 
odznacza się zarówno większą skutecznością, ;jak też kilkakrotnie mniejszą war- 
tością amplitudy progowej. Zauważmy jednak, że są to charakterystyki o dużej 
nieliniowości, co potwierdza wypowiedzianą wcześniej opinię o niskiej jakości 
takich demodulatorów. 


1.6.2. Demodulatory sygnałów z modulacją ApoaJ 
i ograniczonym widmem 


Przejdziemy obecnie do omówienia demiodijatotów których zadaniem jest wy- 
tworzenie sygnału zbliżonego do modulującego na podstawie sygnałów pozba- 
wionych bądź fali nośnej (DSB-SC), bądź fali nośnej oraz jednej wstęgi bocznej 
(SSB-SC). Można ogólnie powiedzieć, że zadanie takie jest tylko wówczas reali- 
zowalne, gdy na wejście demodulatora poza sygnałami zmodulowanymi wprowa- 
dzamy odtworzony synchronicznie (zgodność częstotliwości) i synfazowo (zgod- 
ność faz początkowych) sygnał o częstotliwości fali nośnej*”. Dla spełnienia tego 
warunku w omawianych sygnałach zmodulowanych zawsze występuje pewien 
resztkowy sygnał fali nośnej (sygnał pilotujący) 


u„(t) = 6UcosQyt 


który po wydzieleniu odpowiednim filtrem służy do synchronizowania odpo- 
wiedniego generatora (heterodyny), wytwarzającego sygnał fali nośnej: sinusoi- 
27 


dalny lub np. prostokątny z okresem 7 = o. 
NO 


17.6.2.1. Demodulatory DSB-SC 


W najprostszym przypadku modulacji jednym tonem sygnał demodulowany rna 
postać 


u(t) = U;coswt cosQyt = (0-0) -cos(Qy to)! (7-138) 


Za idealny demodulator takiego sygnału można uznać układ mnożący, w którym 
do drugiego z wejść doprowadzamy sygnał [30] 


= U,secŚlyt | (7-139) 


Postać takiego idealnego demodulatora przedstawia rys. 7-20a. Układ taki wpraw- 
dzie nie wymagałby żadnych dodatkowych filtrów na wyjściu, ale — co widać 
z postaci funkcji sec (Qyt pokazanej na rys. 7-20a — jest praktycznie nierealizo- 
walny. Warto jednak zbadać własności takiego układu w przypadku, gdy funkcję 


D Sygnał taki może być jedną ze składowych w bardziej złożonym widmie, co ma miejsce np. 
w demodułlatorach kłuczowanych. 


secQy t zastąpimy jej realizowalnym przybliżeniem. W zbiorze takich przybliżeń 
[30] jest fala prostokątna, pokazana na rys. 7-20a linią przerywaną. Przy jej za- 
stosowaniu demodulator miałby przykładowo postać z rys. 7-20b, a więc byłby 
układem stosunkowo prostym do realizacji. Pomijając na wejściu układu mnożą- 
cego niewielki sygnał pilotujący (6U = 0) możemy dla sygnału wyjściowego na- 
pisać | 

ux(t) = au;(t)uz(t) £ aU, [cos(Qy—0)t+Ccos(Qy-+0)t] x 


UN „ji -©os[2/- 1) (Q Łój 1-140) 
y= zę 1 ŚM NOD (= 


U,cos wt cos tyt +0Ucos Śyt 
Ra 


a U,cos Ot 
—— 


U, cos oł cos śdyt + 0Ucos yt 
MOEOOA „asi 


U! 
Upy 
Filtr Generator 
eM synchr. Ogran. 
ŚDy 
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Rys. 7-20. Demodulatory DSB-SC i ich charakterystyki 


Wykonując mnożenie i elementarne przekształcenie iloczynów cosinusów do- 
stajemy”? 
u,(t) = aa [cos(ot + 9) + cos(ot — 9) + cos(2Qyx t— wot + 9) + 
+ cos(2Qyt+ot+9)+ R(2Qyt, Apt, ..., wt)] (7-141) 
Z widma tego napięcia filtr dolnoprzepustowy wydziela jedynie składowe o pul- 
sacji w, dzięki czemu dla napięcia wyjściowego możemy napisać 


U R [2Qxf, 4Qyt, ..., or] — składowe o pulsacjach bliskich parzystym krotnościom Qu. * © 
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d 


> [cos(ot + g)+cos(ot—g)] = 


sz (> u, U, cospcosot (7-142) 
co wskazuje, że układ z rys. 7-20b może wypełniać funkcję demodulatora DSB-SC 
i że skuteczność demodulacji będzie największa, gdy cosg = 1. Szczegółowe rea- 
lizacje takich demodulatorów są identyczne jak modulatorów kluczowanych omó- 
wionych w p. 6.2.2.1 i pokazane na rys. 6-22, dlatego nie będziemy ich tutaj po- 
wtórnie omawiać. 


7.6.2.2. Demodulatory SSB-SC 


Najprostszy demodulator sygnału jednowstęgowego jest pokazany na rys. 7-2ia. 
W układzie tym resztkowy (pilotujący) sygnał fali nośnej 8U po wydzieleniu od- 
powiednim filtrem służy do synchronizacji lokalnego generatora fali nośnej. 
Dzięki temu zostaje w demodulatorze odtworzona składowa widma 


Uv(t) = UycosQy t 


która po zsumowaniu z sygnałem wstęgi bocznej tworzy sygnał detekowany na- 
stępnie przez detektor szczytowy. Warunkiem powstawania niewielkich znie- 


0 45 909 1389 1809 225? 2709 


Rys. 7-21. Układy i charakterystyki prostych demodulatorów SSB-SC [31] 


kształceń nieliniowych jest w takim układzie wytworzenie sygnału fali nośnej o do- 
statecznie dużej amplitudzie. Zauważmy bowiem” (patrz rys. 7-21b), że poje- 
dynczemu prążkowi sygnału demodulowanego 


u(t) = U;cos(Qy+0;,)£ 


odpowiada sygnał wyjściowy sumatora 


uy(t) = Uw(t)cos[Qyt+0(1)] (7-143) 
gdzie 
= — U, U, 2 
Uy(t) = UA y| eos, (22) (7-144) 
| smow; £ 
O(t) = arctg-—- (7-145) 


AZ 
1+ COSW; £ 
Us 


Składowa „,stała”* na wyjściu detektora szczytowego jest proporcjonalna do 
wartości Uw(t), która — jak widać z rys. 7-21c — nie zmienia się ogólnie w spo- 
sób sinusoidalny [31]. 

Wniosek taki można uzasadnić analitycznie [32], rozwijając Uw(t) na szereg 
o postaci 


Uy(t) = Ul +E(0]? = Gi + ŚÓ04 


PU) , £0 
Sz a + ZET + | (7-146) 


gdzie 


E(1) = | esata ( a 


Zarówno z rys. 7-21c, jak i rozwinięcia (7-146) widać, że zmienność Uy(t) przy- 
bliża się do sinusoidalnej jedynie wówczas, kiedy Ux > U,. Spełnienie tego wa- 
runku w całym zakresie dynamiki i widma sygnałów zmodulowanych jest trudne, 
a odstępstwo od niego powoduje powstawanie znacznych zniekształceń nielinio- 


1 Zachodzi i tutaj geometryczne sumowanie dwu wskazów: jednego o długości Ux i drugiego 
o długości U,. 
2) Chodzi tutaj o składowe małej częstotliwości, jakie powstają na wyjściu demodulatora w re- 


zultacie zjawiska detekcji. z o 
—=| +2] ——| cosw;,f 
zk UN Ux 


% Przy —— < 1 mamy Uy(r) z U G,|1+ =]- Uw 11+ ż 


h 
= U; 
m UJ] 1-+ —— cosoyż |. 
Uw 
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jęcos( śdy + ojJt+ OUcos śdyt 


wych w demodulatorze. Z tego względu omawiany układ demodulatora nie znaj- 
duje obecnie szerszego zastosowania. . 

Znacznie lepsze własności ma demodulator SSB-SC z kwadratorem, przedsta- 
wiony na rys. 7-22a. W takim układzie składowa „„stała” na wyjściu kwadratora 
ma wartość 


Uo(t) = a[Uy(t)]? = aU$ | + ( =.) +2 (| cos | (7-147) 


a zatem zmienia się w sposób sinusoidalny, co świadczy o braku zniekształceń 
nieliniowych. 


cos >= a +óUcos yt 


g> dir Genera ZE 


Śży b cossdyż 8 


Rys. 7-22. Przykłady 


ej demodulatorów SSB-SC 


Okazuje się jednak, że zniekształcenia takie występują również i w takim demodu- 
latorze, jeżeli tylko sygnał demodulowany ma bogate widmo. Załóżmy, przykła- 
dowo, że w sygnałe wejściowym występują dwa prążki: U,cos(Qy+w,)t oraz 
U>cos((2y +w>)t. Napięcie u,(t) na wyjściu kwadratora może być teraz zapi: 
sane w postaci 
uz(t) = a[UycosQyt+ U, cos(Qy+0,)t+U>cos(Qy+o>)t]? = 
= 2aU, UycCOSQytcos(Qy +0 ,)t-+ 
+2aU, UycosQy tcos(Qy+0>)f + 
+ 2aU, U>cos(Qy+0,)tcos(Qy+02)1+ 
+ R, [0,22y, 2(Qy+04), Z(Qy+0>)] = 
= qU;, Uycos0, t+aU, Uycosw> t+aU, U, cos(w; — 02)! + 
+ R. [0,2 Qy, 2(Qx+0,), 2(Qy+0>), ŻDQy+o0;, : 
20xyx +0, 2Qy+0,+02] | 7 (7-148) 
Filtr dolnoprzepustowy FDp przenosi na wyjście jedynie trzy pierwsze składowe 
tego napięcia"”. Dwie pierwsze są składowymi pożądanymi, natomiast trzecia — 
o pulsacji (0;—0>) — jest nieliniową składową zakłócającą, wytworzoną w pro- 


v Składowa o pulsacji zerowej zawarta w reszcie R» jest eliminowana kondensatorem sprzęga- 
jącym w dalszej części układu i dlatego ją pomijamy. 


cesie intermodulacji. Aby poziom tego zakłócenia był dopuszczalnie mały, trzeba 
zapewnić spełnienie warunków 


U,U. U. 
(U,UW) Uw 
K (7-149) 
KOZSELIĄ 
(U, UN) Un 


a to wymaga także dostatecznie dużej wartości amplitudy fali nośnej Ux. Wady 
tej nie ma demodulator SSB-SC z układem mnożącym, pokazany na rys. 7-22b. 
Przy dwuprążkowym sygnale wejściowym dostajemy teraz 


u,(t) = aU, UycosQytcos(Qy+0,)£+ 
+aU, UycosQy tcos(Qy+02)t = 


A > > a> — 
«m z U UĄ4Ccos0; £+ z 02 UĄCOSG> £ + 


+ R[AŻy +04, 2Qy +02] (7-150) 


Po odfiltrowaniu przez filtr dolnoprzepustowy FDp składowych wielkiej często- 
tliwości (reszty R) otrzymujemy na wyjściu sygnał wolny od zniekształceń i skła- 
dowych intermodulacyjnych. Wadą takiego demodulatora jest konieczność reali- 
zacji układu mnożącego, co przy spotykanych dużych wartościach pulsacji noś- 
nych (24 jest zadaniem bardzo trudnym i powoduje istotną komplikację układu. 
Okazuje się, że w wielu przypadkach łatwiej jest wytworzyć odpowiednio większy 
sygnał fali nośnej i przez' jego ograniczenie przejść do demodulatora klu- 
czowanego” o strukturze pokazanej na rys. 7-20b. W takim przypadku 
otrzymujemy | 


u(t) = a[U, cos(Qy+w,)t+ Ucos(Qy+0>)t] x 


4U5 ą 
x Y (-1! 1 .cos[(21+1) (Qyt+9)] = 


GU U, cos(0, t—g)-+- (bUx) U; cos(w> t—- Q)-+ 
+ R[InQy Ł04 ; My E0>] (7-151) 


Odfiltrowanie poprzez FDp składowych w.cz. powoduje, że na wyjściu takiego 
demodulatora otrzymujemy jedynie właściwe składowe o pulsacjach w;, wa, .... 
Zauważmy, że przesunięcie fazowe Q napięcia kluczującego (fali nośnej) powoduje 
tutaj analogiczne przesunięcie wszystkich składowych napięcia wyjściowego, co 
prowadzi do deformacji kształtu sygnału wyjściowego. Inną wadą takich demodu- 
latorów jest znacznie większa liczba niepożądanych składowych wielkoczęstotli- 
wościowych widma u,(£), wymagająca często odpowiedniej rozbudowy filtrów 
wyjściowych. 


" Fukncje demodulatora kluczowanego może wypełniać układ mnożący (rozdz. 4) lub odpo- 
wiedni zestaw diod (patrz rys. 6-21 oraz 6-22), tworzących np. demodulator pierścieniowy. 
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Przy demodulacji sygnałów jednowstęgowych dość często występuje sytuacja, 
w której mamy do czynienia z równoczesną transmisją dwu sygnałów, odpowied- 
nio na wstędze bocznej dolnej i górnej. W takim przypadku od demodulatora wy- 
magamy dodatkowo oddzielenia tych dwu sygnałów od siebie. Często stosowanym 
[33] jest zwłaszcza demodulator o układzie pokazanym na rys. 7-23. Zakładając, 
że demodulatory / i 2 są jednakowe i idealne otrzymamy 
u,(t) = U' coso„t+U''coswgt (7-152) 
u;(t) = U' sino4t-U'sinogt (7-153) 


ly cos( Sdy + )ć +Ug cos(ódy-Wg)t GU cos ścyt Jnwerfer jedn. 


Jemodut. 2 
SS8 -SC 


Rys. 7-23. Demodulator dwu sygnałów jednowstęgowych [33] 


Sygnały takie są podawane na wejścia przesuwników fazy PF2 i PF3, których 
przesunięcia p, i p, spełniają warunek 


P2(0) = p,(0) +90" (7-154) 
Na ich wyjściach otrzymujemy więc sygnały”? 

uą(t) = U;cos(0,41+9,) + Uzcos(wpt+94) (7-155) 

u4(t) = U; sin(0v4t+90”+gp,)— Usin(vgt+90”+g9,) = 

= U,cos(w4t+9,)-— U;Ccos(0ogt+ 94) (7-156) 

Inwerter jednostkowy powoduje, że ostatecznie sygnał na wyjściu / ma postać 

Uwys(t) = w4(£)+ [—u2(1)] = — 2U>cos(opt+9;) (7-157) 
i odpowiednio na wyjściu 2 

Uwy2(t) = u4(t) +ia(t) = 2U;cos(04£+9;) (7-158) 


Tak więc w założonych warunkach otrzymujemy nie tylko idealną demodulację, 
ale ponadto idealne odseparowanie obu sygnałów. Można jednak pokazać, że 
wszelkie odchylenia od założonych wartości przesunięć fazowych powodują tutaj 
powstawanie na wyjściach składowych od drugiej wstęgi bocznej, które są w tym 
przypadku sygnałami zakłócającymi. 

Reasumując można stwierdzić, że demodulacja sygnałów jednowstęgowych za- 
chodzi najczęściej z dość znacznymi zniekształceniami i wymaga stosowania zło- 
żonych układów. 


1 Założono tutaj identyczność charakterystyk amplitudowych obu przesuwników. 


7.7. _ Demodulatory częstotliwości 


7.7.1. Wprowadzenie 


Demodulatorem FM jest układ, w którym składowa „„,stała”” napięcia wyjściowego 
U» jest proporcjonalna do chwilowego odchylenia pulsacji A42 od wartości śred- 
niej (29. W rzeczywistych demodulatorach związek pomiędzy U, a AQ ma na 
ogół charakter pokazany na rys. 7-24b. 

Miarą czułości demodulatora-— która powinna być możliwie duża — 
jest nachylenie prostej NM, tzn. wartość 


(7-159) 


u, (4) = (Oy +00) cos ś2, +4 sa(t)]t 


U Demodulator o 
Z 


N 
| 


Rys. 7-24. Ilustracja ogólnych własności demodulatorów FM 


Miarą dynamiki która powinna być dostosowana do sygnału wejścio- 
wego — jest szerokość przedziału zmian pulsacji 2 A(Qy, w którym zależność 
U, = /(AQ) jest bliska do prostoliniowej. 

Miarą wrażliwości na zakłócenia „amplitudowe” (paso- 
żytniczą modulację amplitudy) jest nachylenie charakterystyki U, = q(AU.) 
pokazanej na rys. 7-24c, a więc wartość 


= AUG | 
AU, AQ =const 


a 


W; (7-160) 


Miarą zniekształceń nieliniowych demodulatora jest zawartość 
harmonicznych w sygnale wyjściowym (przy sinusoidalnym sygnale modulują- 
cym). Wynikają one z nieliniowości charakterystyki U, = f(AQ), co odpowiada 
ó ź% Ona rys. 7-24b, przy czym w stosowanych na ogół modulatorach symetrycz- 
nych dominują harmoniczne nieparzyste, a wśród nich zwłaszcza trzecia harmo- 
niczna, tzn. w przybliżeniu 


h = ha (7-161) 
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A82 =const 


AU; 
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Najczęściej stosowane demodulatory częstotliwości (FM) można podzielić na 
trzy grupy, a mianowicie: układy z dyskryminatorami częstotliwości, układy 
z dyskryminatorami fazy oraz demodulatory liczące”). 


1.7.2. Demodulatory z dyskryminatorami częstotliwości 


Schemat blokowy pierwszego rodzaju demodulatorów FM przedstawia rys. 7-25a. 
Występujący tutaj tzw. dyskryminator częstotliwości ma za 
zadanie wytworzyć napięcie w.cz. o amplitudzie U” liniowo zależnej od chwilowego 
odchylenia pulsacji AQ od wartości średniej 629. Funkcję taką mogą wypełniać 


Q u(t) =Ucos[ 0 ra2(UJE 
Sygnał FM pm m m mm 
—+» Ogranicznik Dyskryminator Jelektor 
Ol” oma | ć m 4 |-—© 
wad ę sa ł część. UeflaQ) SZCZYĆ wy 
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Rys. 7-25. Demodulatory FM z dyskryminatorami częstotliwości [15] 


D Przykładem innych rozwiązań demodulatorów FM są np. detektory z synchronizowanym 
generatorem (heterodynowe) [14], [34] lub wykorzystujące własności generatorów ŁC, synchro- 
nizowanych demodulowanym sygnałem FM 


różnorodne układy ŁC lub RC, w których moduł transmitancji podlega znacznym 
i liniowym zmianom w otoczeniu (29. Najczęściej opisywanym [14], [35] jest układ 
wykorzystujący obwód rezonansowy o częstotliwości rezonansowej odpowiednio 
różnej od (2, (praca na zboczu charakterystyki rezonansowej). 

Dla zmniejszenia zawartości harmonicznych parzystych w sygnale wyjściowym 
tworzy się najczęściej demodulatory z dwu wzajemnie 'odstrojonych obwodów 
i dwu „,przeciwsobnie”” włączonych detektorów szczytowych. Ustalenie optymal- 
nych dobroci i rozstrojenia takich obwodów jest kłopotliwe, a uzyskiwane włas- 
ności takich demodulatorów (liniowość, czułość detekcji, dynamika, wrażliwość 
na zakłócenia) nie są zbyt atrakcyjne. Natomiast taka zasada działania demodu- 
latora FM jest wygodna dla zrealizowania bezindukcyjnych (RC) dys- 
kryminatorów częstotliwości. Przykładem może być układ po- 
kazany na rys. 7-25b, zawierający dwa czwórniki typu „podwójne T” [4] o odpo- 
z aj] Amplitudy 
ńapięć na wyjściach tych selektywnych czwórników RC zmieniają się w sposób 
zależny od AQ i ich transmitancji napięciowych k„(Q), pokazanych na rys. 7-25c". 
W rezultacie różnica napięć wyprostowanych 


U me Uo: = Uo2 


zależy od pulsacji 42 w sposób pokazany jakościowo na rys. 7-25d. W demodu- 
lątorze tego rodzaju można stosować inne selektywne czwórniki RC, także o pa- 
rametrach rozłożonych. 

Innym układem należącym do tej grupy jest demodulato r z rezona- 
torami kwarcowymi KI, K2, pokazany na rys. 7-25e [15]. Częstotli- 
wości rezonansu szeregowego tych kwarców są różne, przy czym jedna z'nich jest 
mniejsza, a druga większa od (29. Bardzo duża dobroć i stałość parametrów tych 
rezonatorów pozwala realizować demodulatory o szczególnie wielkich wartoś- 
ciach. czułości i dobrej stałości parametrów [4]. Oporniki R;, R4 oraz R;, R; 
służą tutaj do symetryzacji układu. WSE | 
Wadą takich demodulatorów jest stosunkowo duży koszt rezonatorów kwarco- 
wych, a także ograniczona dynamika (mała wartość 2A462,). 

Inną ogólną wadą demodulatorów FM z dyskryminatorami częstotliwości jest 
proporcjonalność napięcia wyjściowego do amplitudy sygnału wejściowego, po: 
wodująca dużą wrażliwość na zakłócenia i pasożytniczą modulację amplitudy. 
Z tego względu zazwyczaj pierwszym członem omawianych demodulatorów ;jest 
ogranicznik amplitudy (rys. 7-25a), komplikujący w pewnym stopniu ich struk- 
turę. 


z 


wiednio różnych pulsacjach quasi-rezonansowych 


W symetrycznym czwórniku „podwójne T” moduł transmitancji opisuje zależność [4] 


1-x2 
Kole 


Vi+le+x* 


dzi © 1 
gdzie: x = , Wg = : 
27) 5 RC 


„A zał 
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Należy zwrócić jeszcze uwagę, że stałe czasowe RC we wszelkich demodulatorach 
FM podlegają ograniczeniom (7-136), (7-137), ponieważ ma się tutaj ostatecznie 
do czynienia z detekcją napięcia o amplitudzie zmieniającej się z pulsacją modu- 
lującą. | 


7.7.3.  Demodulatory z dyskryminatorami fazy 


Schemat blokowy demodulatorów z dyskryminatorami fazy przedstawia rys. 7-26a. 
Zadaniem dyskryminatora fazy jest wytworzenie napięcia z przyrostem fazy pro- 
porcjonalnym do chwilowego odchylenia AQ pulsacji sygnału demodulowanego 
od wartości średniej (Q,. Funkcję taką zazwyczaj spełniają odpowiednie selek- 
tywne obwody rezonansowe. Doprowadzając tak otrzymane napięcie wraz z na- 
pięciem odniesienia (wejściowym) do wejścia detektora fazoczułego (patrz p. 7.5) 
otrzymuje się na wyjściu składową stałą Ug, uzależnioną od chwilowej wartości 
pulsacji Q£, + AQC(t). 

Jeżeli przyrosty napięcia U, są liniowo powiązane z przyrostami AG, to układ 
taki ma zdolność odtwarzania pierwotnego sygnału modulującego, tzn. jest de- 
modulatorem FM. 

Prosty przykład realizacji tej zasady przedstawia rys. 7-26b [15]. Jeżeli oznaczymy 
składową zmienną prądu kolektora przez /,, to zakładając nieznaczny wpływ 
prądu I, (R — dostatecznie duże) można napisać 


U, R E = ŁJOM, 1 (7-162) 
Pod wpływem drugiej z indukowanych SEM, a mianowicie 
E, = +)JQM,1, (7-163) 


płynie prąd I;, przy czym jego faza względem E, ulega gwałtownym zmianom 


l 
przy odchylaniu się pulsacji ££ od pulsacji rezonansowej 42, YLE Prąd ten 
wyprzedza o kąt 90” napięcie Ug na bezstratnym kondensatorze Co. W rezultacie 
wykresy wskazowe wymienionych napięć przy M, > 0, M, > 0 mają postać po- 
kazaną dla różnych pulsacji © na rys. 7-26b. Widać z nich, że napięcie detekowane 
Up = U, + UB (7-164) 


ma amplitudę uzależnioną od odstrojenia AQ, co powoduje, że także U, = /(AQ). 
Dokładniejsza analiza pozwala stwierdzić, że ta zależność odznacza się wyraźną 
nieliniowością i przy sinusoidalnym sygnale modulującym na wyjściu takiego de- 
modulatora otrzymuje się znaczny poziom składowych harmonicznych, zwłaszcza 
parzystych. 
Znacznie lepsze własności — a zwłaszcza liniowość — ma demodulator przeciw- 
sobny, pokazany na rys. 7-26c. Przy ogólnej zasadzie działania identycznej z ukła- 
dem poprzednio omówionym różni się on od niego tym, że napięcie wyjściowe 
jest różnicą napięć z dwu detektorów fazoczułych, tzn. 

U, = Ugo: — Uo2 (7-165) 


gdzie: Ug, = yuUbi, Ucz "Pu Upa. 


uą(t) =Ucos/s2(6)t] ug ()-Ucos[St)t +g(42)] 
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Rys. 7-26. Demodulatory FM z dyskryminatorami 
fazy i wykresy wskazowe wyjaśniające ich działanie 


Amplitudy napięć detekowanych Up,, Upa można wyznaczyć z zależności”? 
(patrz rys. 7-260). 


Up, = U4+U5 (1-166) 


" Zakładamy tutaj, że rezystancja wejściowa detektorów jest na tyle duża, że U, £ Ex i przyj- 
mujemy, że E; = +jQM, I, (i = 1, 2). 


Up> 5 —U,+UB (7-167) 


U4 © JQM,1, (1-168) 
ae 
Ue: | =—G— EE; (1-169) 


gdzie r — rezystancja cewki Ł. 

Wykresy wskazowe odpowiadające tym zależnościom przedstawione na rys. 7-26c 
wyraźnie pokazują zależność amplitud Up; , Up, od odchylenia pulsacji AQ. De- 
modulator FM z rys. 7-26c jest kłopotliwy w realizacji z powodu występowania 
w nim wielu cewek sprzęganych magnetycznie. Dlatego w praktyce znacznie czę- 
Ściej stosuje się demodulatory działające identycznie, ale o układach pokazanych 
na rys. 7-27a i b. Tutaj także zachodzą zależności (7-166) i (7-167), przy czym kiedy 
pojemność sprzęgająca Cs jest dostatecznie duża zachodzą zależności [14], [31], 
[34], [35] 


ZE 
= z: 7- 
Um = LR GziTE (0)? (7-170) 
1+jx-j 
SR | MEADE 7-171 
0a kare" + (40)? „a 


: M 2AQ 
gdzie x = EZ? x= G, Q. 


Napięcie wyjściowe U, ma wartość 


U, = Pu Up: — yu Up = 


aps >o)2 O 0 12 
y'+(+-2) z y+(-2) 
AR Z (7-172) 
V( +x?Q? — x2)7 +4x? 
i jak widać zależy zarówno od odchylenia pulsacji AQ od (25, jak też od sprzęże- 


nia pomiędzy obwodami dyskryminatora fazy. Ilustracją tej zależności jest rys. 
7-27c. Z przebiegu charakterystyki widać, że największa czułość demodulatora" 


dU5 
d(AF) | 
występuje przy wQ nieco mniejszym od jedności (eQ x 0,84). Należy podkreślić 
jednak, że rzeczywiste charakterystyki demodulatora [tzn. U, = f(AQ)] mogą 


= yuRal 


$2 (7-173) 


Fo 


1 Zależność czułości od xQ opisuje zależność [34] 
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Rys. 7-27. Układy demodulatorów FM (a, b) oraz ich charakterystyki (c, d) [28], [35] 


O0-— 


= consf 
IĘ dt 


nieco odbiegać kształtem od pokazanych na rys. 7-27c z powodu zależności sku- 
teczności detekcji y„ od amplitudy detekowanych napięć, która ulega zmianom 
w funkcji AQ. 
Od wartości xQ również zależą zniekształcenia nieliniowe demodulatora. Jeżeli 
przyjmiemy, że ich miarą jest zawartość harmonicznych (h x hs) w sygnale wyj- 
ściowym, wówczas otrzymamy zależności pokazane na rys. 7-27d [28]. Z tego 
punktu widzenia korzystnie jest stosować sprzężenia, przy których 

2<xQ)<3 
i w miarę możliwości nie wykorzystywać całego ,,prawie liniowego” zakresu cha- 
rakterystyki demodulatora, tzn. zapewniać gą < 0,5. 
Należy jeszcze zwrócić uwagę, że aby na oporniku R, mogło wystąpić stałe napię- 
cie, w demodulatorze musi istnieć zamknięty obwód dla prądu stałego. Obwód 
ten na rys. 7-27a,b, pokazano linią przerywaną. Jeżeli elementem zamykającym 
ten obwód jest dławik w.cz. (rys. 7-27a), wówczas nie tłumi on (pomimo dołącze- 
nia poprzez C;) obwodu pierwotnego i nie powstaje na nim znaczący spadek na- 
pięcia od składowej stałej prądu diod. Jest to jednak element trudny do wykonania, 
kosztowny oraz duży i dlatego jest często zastępowany opornikiem R (rys. 7-27b). 
Powoduje to jednak pewne pogorszenie własności demodulatora i zmniejszenie 
skuteczności demodulacji. 
Należy także zauważyć (rys. 7-27a i b), że zwarcia punktów a—b, oraz c—d, 
muszą zachodzić tylko dla sygnału o pulsacji (42, + AQ), a więc mogą być zarówno 
galwaniczne (rys. 7-27a), jak też przez dostatecznie duże pojemności Cp;, Cp2 
(rys. 7-27b). 
Omawiane dotychczas demodulatory tej grupy także odznaczają się znaczną wraż- 
liwością na zakłócające zmiany amplitudy sygnału wejściowego i dlatego wyma- 
gają na wejściu dodatkowego ogranicznika amplitudy. Można jednak skonstruo- 
wać demodulatory omawianej grupy z ograniczaniem wewnętrznym. W ich dzia- 
łaniu wykorzystano spostrzeżenia [36], [37], że zmiany odchylenia pulsacji AG 
nie wywołują zmian składowej stałej prądu w dławiku L (rys. 7-28a) oraz skła- 
dowej stałej napięcia na kondensatorze C (rys. 7-28b). Drugie z tych spostrzeżeń 
jest wykorzystywane znacznie częściej i prowadzi do demodulatorów nazywanych 
stosunkowymi. 
Przykład takiego układu jest pokazany na rys. 7-29a. Nazwa wynika stąd, że 
wprawdzie suma napięć U, + Ug2, do których są ładowane kondensatory C3, 


b 
DI ż Rys. 7-28. Elementy 
-Dł dl umożliwiające 
wewnętrzne 
_J_ | ABY a + ograniczanie 
C Ę , zac PR amplitudy 
g w demodulatorach 
G D2 FM 
a — dławik (37) 


b — kondensator [36] 


1/517 


Uo: 
Uo2 
pulsacji od (29 i dzięki temu otrzymujemy sygnał wyjściowy Ug = /(AQ). Własno- 
ści takiego detektora fazoczułego zostały omówione w p. 7.5 (rys. 7-9d), gdzie 
wykazano, że oznaczone na rys. 7-29a napięcia U, i U, mają wartości 


UG = yu(Up, + Upz) (1-174) 


zależy od odchylenia 


jest w szerokim zakresie AQ prawie stała, ale stosunek 


Uo = 5 (Up; — Una) (7-175) 


Zmiany sumy i różnicy amplitud Up, , Up w funkcji AQ mają w takim układzie 
charakter pokazany na rys. 7-29b i wskazują, że istotnie w roboczym zakresie 
wartości AQ napięcie U, można uznać za niezależne od pulsacji £ [14]. 


Q Obwod prądu stałego 


Uta (Opr *dzz) zy (2) 


| Ba (-ln)-r(ac) 
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Rys. 7-29. Stosunkowe demodulatory FM [14], [29], [34] 
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Napięcie wyjściowe 


a Pu(Ubi ch Up) 
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jest dwukrotnie mniejsze aniżeli w demodulatorze z rys. 7-27 [patrz zależność 
(7-172)], co stanowi istotną wadę omawianego układu”. Jest to cena, jaką pła- 
cimy za właściwą temu układowi małą wrażliwość na krótkotrwałe, zakłócające 
przyrosty amplitudy. 

Aby pokazać, z czego wynika ta własność takiego demodulatora zauważmy naj- 
pierw, że mamy tutaj jeden wspólny dla obu diod D/, D2 obwód prądu stałego 
(linia gruba na rys. 7-29a). Wynika stąd, że zawsze składowe stałe prądów obu 
diod Ipo+, Ipo2 muszą być jednakowe. Zakładając, że amplitudy Up,, Up» w ca- 
łym rozważanym zakresie są „„duże” i przyjmując uproszczony opis detektorów 
otrzymujemy stąd [patrz wzór (7-47)] 


U» (1-176) 


Ipo1 = Upi (sinQO, — ©; cos0,) = Ipo2 = 
TD 
= 0201481 -8:4065) (7-177) 
TU p 


Jeżeli teraz w wyniku odchylenia A(2 otrzymamy 
Up, = U+AU 
Up 5 U-AU (AU > 0) 
to jak wynika z przebiegu funkcji /(6) = sin6 — O cosO), pokazanego na rys. 7-29c, 


musi nastąpić zmniejszenie kąta ©, i powiększenie kąta ©,. W rezultacie wypad- 
kowa rezystancja obciążająca wtórny obwód rezonansowy (rys. 7-29d) 


rę = Fwe1 (6,) + Twe2 (©) (7-178) 
pozostaje prawie stała i stałe jest także napięcie 9? 
UG = Ug; + Uga = Up; COSÓ; + Upz cos (7-179) 


Jeżeli teraz powstanie „„krótki”” zakłócający przyrost amplitudy napięcia wejścio- 
wego, to gwałtownie wzrosną także amplitudy napięć U, i Uz i w związku z tym 
także Up, i Up;. Równocześnie napięcie Ug na kondensatorze Cę o dużej pojem- 
ności (zwykle kilka wF) jest prawie stałe w „krótkim” okresie ze względu na dużą 
wartość stałej czasowej ładowania. W tej sytuacji z bilansu napięć (7-179) wynika, 
że natychmiast po wystąpieniu zakłócającego przyrostu muszą zmaleć wartości 
cos ©, oraz cos ©, tzn. wzrosnąć oba kąty przepływu ©; , ©». To zaś — zgodnie 
z zależnością (7-64) 
r» 
"we — "$—cosOsinO RY 


i przesłankami fizycznymi (przedłużenie przepływu prądu) — wywołuje gwałtowne 


DW rzeczywistości zmniejszenie skuteczności jest jeszcze większe, ponieważ warunki dobrego 
ograniczania zmuszają do odstąpienia od detekowania szczytowego, co zmniejsza wartość y,. 


2) Zależność ta wynika natychmiast z zależności (7-46) dla Up > Up. 


zmniejszenie rezystancji obciążającej wtórny obwód rezonansowy r, [patrz (7-178)], 
przez co następuje ograniczenie przyrostów amplitud UzA dalej Up,, Upa. 
To ograniczające działanie zmian rezystancji jest tutaj dodatkowo wspomagane 
zmniejszeniem skuteczności detekcji (y, * cos6), co w efekcie powoduje, iż 
w wyjściowym układzie z rys. 7-29a chwilowemu wzrostowi amplitudy towarzyszy 
często nawet zmniejszenie napięcia wyjściowego U5. 

Dla uniknięcia tego niekorzystnego zjawiska do struktury demodulatora (rys. 
7-29e) wprowadza się odpowiednio dobrane oporniki R, (zwykle ok. 300 Q), które 
dodatkowo pozwalają powiększyć skuteczność demodulacji przy małych wartoś- 
ciach amplitud wejściowych [14]. Natomiast opornik R, ogranicza szczytowe war- 
tości prądów diod i przyczynia się do poprawienia symetrii układu, a przez to do 
zmniejszenia zniekształceń nieliniowych. Skuteczność takiego dynamicznego 
ograniczenia jest znaczna przy pracy ze stosunkowo dużymi kątami przepływu 
(ażeby rezystancja r„, była mała), co powoduje, że rezystancje R są na ogół nie- 
wielkie (5--10 kQ) i skuteczność detekcji y, wyraźnie mniejsza od jedności. Li- 
niowość charakterystyk demodulatora Uy = /(AQ) zależy wyraźnie od sprzężeń 
M; i M3, przy czym stosowane sprzężenia są nieco słabsze aniżeli w układzie 
z rys. 7-27 (x, Q = 0,5--0,7). Dla zoptymalizowania zarówno liniowości, jak też 
działania ograniczającego stosuje się czasami bardziej rozbudowane obwody pier- 
wotne [29], pokazane przykładowo na rys. 7-29f. 

Zaletą stosunkowych demodulatorów FM jest ponadto to, że omówione dynamicz- 
ne ograniczanie występuje już przy amplitudach rzędu kilkudziesięciu miliwoltów. 
Jest ono jednak niezbyt skuteczne (zmniejszenie pasożytniczej modulacji ampli- 
tudy na ogół nie przekracza 30--40 dB), a liniowość, skuteczność demodulacji 
itp. jest gorsza niż układów z rys. 7-27. Jest ponadto oczywiste, że ograniczające 
działanie nie występuje w stosunku do długotrwałych zmian amplitudy (dłuższych 
od czasu ładowania kondensatora C5), których wpływ może być usunięty dopiero 
w wyniku zastosowania dodatkowego wejściowego ogranicznika. 

Należy jeszcze podkreślić, że możliwe są inne realizacje demodulatorów stosunko- 
wych — w tym zawierające detektory równoległe (patrz np. [15], str. 261), detek- 
tory tranzystorowe — (patrz np. [29], str. 297) — które jednak nie prowadzą do 
tstotnej poprawy ich własności. Jeżeli za istotną własność takich demodulatorów 
uznamy wykorzystywanie detektora fazoczułego, to do tej samej grupy będziemy 
mogli zaliczyć demodulatory FM z linią opóźniającą [15], 
[38], których schemat blokowy przedstawia rys. 7-30. Zakładając, że w rozważa- 
nym zakresie zmian pulsacji charakterystyka fazowa linii opóźniającej jest prosto- 
liniowa, tzn. opóźnienie r niezależne od pulsacji, otrzymujemy na wejściach de- 
tektora fazoczułego: 

a) napięcie odniesienia 


u,(t) = UcosQt (7-181) 
b) napięcie detekowane 
u,(t) = aUcosQ(t— T) = aUcos(Qt—g) (7-182) 


gdzie p = QT. 
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Z własności detektora fazoczułego wynika że 

U, x Ag = AQT (7-183) 
tzn. zmiany składowej stałej U, są liniowo powiązane ze zmianami pulsacji, co 
świadczy o zachodzeniu procesu demodulacji częstotliwości. Podstawową zaletą 
takiego demodulatora jest potencjalna szerokopasmowość, dzięki której jest on 


przydatny np. w systemach łączności wielokanałowej. Dokładniejszą analizę wła- 
sności, a także omówienie bardziej złożonych (np. zrównoważonych) demodu- 


linia 
opoznia jąca 


o Ucos se(t-1) =x Ucos(82t - 4) 


UA Rys. 7-30. Schemat blokowy demodulatora 
FM z linią opóźniającą [15] 


latorów tego typu można znależć np. w [38], str. 602—609. Możliwe jest również 
zrealizowanie demodulatora FM wykorzystującego częstotliwościowe zmiany im- 
pedancji wejściowej odcinków linii długiej, np. [39], str. 439—442. 


7.7.4.  Demodulatory impulsowe (liczące) 


Kolejną, obecnie szczególnie atrakcyjną i rozwijaną, grupę demodulatorów FM 
stanowią demodulatory impulsowe (liczące). Odznaczają się 
one bardzo dobrą liniowością charakterystyki demodulacji Us = /(AQ), a co 
szczególnie ważne -— działają bez użycia cewek i transformatorów, a więc ele- 
mentów nierealizowalnych w technologii monolitycznych układów scalonych. 
Układ blokowy takiego demodulatora przedstawiony jest na rys. 7-3la. Sinusoi- 
dalny sygnał demodulowany u, (£) jest tu najpierw przekształcany w ograniczniku 
w sygnał ua(t), zbliżony do fali prostokątnej o modulowanym okresie (rys. 7-31c). 
Następnie sygnałem tym steruje się układ formujący odpowiednio krótkie" impul- 
sy, przy czym są one jednakowe pod względem amplitudy i czasu trwania, a for- 
mowane przez każde przednie (lub tylne) zbocze fali prostokątnej u(t). W rezul- 
tacie liczba takich standardowych impulsów w zadanym przedziale czasu AT 
jest proporcjonalna do pulsacji demodulowanego sygnału u,(t). Tym samym 
i wartość średnia napięcia u;(t) jest proporcjonalna do chwilowej wartości pul- 
sacji 42. 

W celu otrzymania sygnału zdemodulowanego (pierwotnego) wystarczy teraz wy- 
dzielić odpowiednim filtrem dolnoprzepustowym FDp tę składową średnią U. 
Realizacje szczegółowe tej ogólnej zasady można podzielić na wyspecjalizowane 
scalone układy demodulujące oraz odpowiednie zestawy standardowych układów 
logicznych (funktorów) i przerzutników. 


© Jak widać z rys. 7-31, czas trwania takiego impulsu +r nie może przekroczyć połowy okresu 
dla największej demodulowanej częstotliwości. Czas ten nie powinien być także nadmiernie 
krótki, ponieważ zmniejsza to czułość demodulatora. 


Przykładem pierwszej grupy realizacji jest układ pokazany na rys. 7-32a [15]. Gdy 
napięcie wejściowe u;(t) przyjmuje wartości ujemne, dioda DI wchodzi w stan 
przewodzenia i wraz z opornikiem R; tworzy ogranicznik formujący napięcie 
u>(t) (rys. 7-32c) z objciętymi ujemnymi połówkami. Przy takim sterowaniu tran- 
zystora TI wzmocniona składowa zmienna napięcia na jego kolektorze uz ma 
postać przedstawioną na rys. 7-32d. Ujemne wartości napięcia uz powodują prze- 
wodzenie diody D2, która z opornikiem R, tworzy drugi ogranicznik. W rezulta- 
cie takiego dwukrotnego obcinania zostaje ostatecznie uformowane napięcie u4(£), 
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Rys. 7-31. Przebiegi wyjaśniające 
działanie impulsowego (liczącego) 
demodulatora FM 47! : ATŻ2ATI 


zbliżone do fali prostokątnej. Podobny — tylko z odwróconą polaryzacją — prze- 
bieg ma napięcie na kolektorze tranzystora 72. Napięcie to jest następnie różnicz- 
kowane przez obwód złożony z kondensatora C, o małej pojemności (pF), 
oporników Rę, R i tranzystora 73. W ten sposób zostaje uformowane napięcie 
us(t) (rys. 7-32f). Ujemne impulsy w tym przebiegu us(t) zatykają tranzystor 73, 
natomiast dodatnie wprowadzają go w stan głębokiego przewodzenia. Powstają 
wówczas w obwodzie kolektorowym tranzystora 73 krótkie impulsy prądu i.s(£) 
o charakterze pokazanym na rys. 7-32g, których amplituda wynika z ilorazu E, 
i sumarycznej rezystancji obwodu kolektorowego. Część tej rezystancji (3 x Rp) 
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Rys. 7-32. 
Przykładowa 
realizacja 
impulsowego 
demodulatora FM 
[15] (a) oraz 
jakościowy 
charakter przebiegów 
napięć i prądów 
(b-g) 


wraz z kondensatorami Cz tworzy wyjściowy filtr dolnoprzepustowy, zapewniając 
znaczne stłumienie składowych zmiennych o pulsacjach rzędu 4291. Ostatecznie 
otrzymujemy u,„, x Ug, proporcjonalne do odchyłki pulsacji AQ. 

Jak już wspomnieliśmy, funkcję formowania krótkich impulsów pod wpływem 
określonego zbocza impulsów fali prostokątnej, utworzonej z sygnału demodulo- 
wanego, mogą wypełniać zestawy typowych układów logicznych [16]. Przykła- 
dowe rozwiązania takich zestawów przedstawia rys. 7-33 [6]. Ogólnie działanie 
ich wynika z własności użytych funktorów oraz opóźnień wywołanych przez same 
układy logiczne (tzn. niezerowe czasy potrzebne na zmianę stanu) lub inne — 
wtrącone — układy opóźniające. 
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Rys. 7-33. Przykłady układów formujących „„,krótkie” 
impulsy przy użyciu standardowych układów logicznych 
[6] 


W układzie z rys. 7-33a, na wejście S układu NAND 1 zostaje doprowadzony 
sygnał odpowiadający poziomowi ,,1”, co przy poziomie ,,0” na drugim wejściu 
daje stan wyjściowy „,,1”. Dzięki temu na wejściach układu NAND 2 otrzymuje 
się w tym stanie sygnały „,0”* oraz ,,1”, co zgodnie z tablicą stanów tego funktora? 
daje wyjściowy stan ,,1”. Jeżeli teraz sygnał wejściowy przejdzie ze stanu „,,0”* do 
stanu „,l1”, wówczas na górnym wejściu NAND 2 prawie natychmiast pojawi się 
stan ,,1”, natomiast na wejściu dolnym przez czas wywołany opóźnieniem prze- 
łączenia NAND 1 i dodatkowo dołączanym kondensatorem C będzie jeszcze 
1 Oczywiście na wyjściu tego filtru otrzymujemy sygnał zdemoduiowany bliski sygnałowi pier- 


wotnemu, a więc o pulsacjach znacznie mniejszych od ś2o. 
2) Patrz np. [16], str. 375. 
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istniał poziom „,1””. Oznacza to, że w tym krótkim czasie na obu wejściach NAND 
2 mamy sygnały „,1” i na wyjściu pojawia się sygnał z poziomem „07. Stan ten 
przechodzi prawie natychmiast w stan ,„1””, gdy tylko poziom na wyjściu NAND 1 
przejdzie do poziomu „,0”'. Doprowadzenie do wejścia S układu NAND 1 sygnału 
„„0”” powoduje zablokowanie układu. 

W układzie z rys. 7-33b przy pierwotnym poziomie wejściowym „,l”* na wyjściu 
układu NOT jest poziom „,0” i na wyjściu NOR — sterowanego sygnałami „1 
oraz ,„,0”* — mamy poziom „0 [16]. Jeżeli jednak stan sygnału wejściowego zmieni 
się do poziomu „,0””, wówczas poziom taki pojawi się prawie natychmiast na gór- 
nym wejściu układu NOR, natomiast poziom „,1”* na wejściu dolnym pojawi się 
z opóźnieniem wywołanym przełączaniem układu NOT i układem opóźniającym 
(RC, linią opóźniającą itp.). Tak więc w okresie tego opóźnienia oba wejścia ukła- 
du NOR są sterowane sygnałami o poziomach „,0”* — co powoduje wytworzenie 
na wyjściu sygnału z poziomem „,1”. Układ z rys. 7-33c przy pierwotnym poziomie 
wejściowym „„,0” daje na wyjściu układów NOT (inwerterów) sygnał z poziomem 
„„ł” (nieparzysta liczba układów połączonych kaskadowo), dzięki czemu wejścia 
układu NAND są sterowane odpowiednio sygnałami z poziomami „0 i „1 — co 
w takim układzie daje stan wyjściowy „„l”. 

Przy zmianie poziomu wejściowego z ,,0”” na ,„1”* poziom taki pojawia się natych- 
miast na górnym wejściu układu NAND, natomiast na wejściu dolnym stan ,,1”” 
utrzymuje się jeszcze przez czas opóźnienia zależny od liczby inwerterów połączo- 
nych kaskadowo. W tym też czasie oba wejścia układu NAND mają poziomy ,„1”, 
co wymusza wyjściowy poziom „„0”. 

Poza układami zestawianymi z kombinacyjnych układów logicznych do formowa- 
nia krótkich impulsów mogą być użyte układy logiczne z pamięcią, tzn. przerzu- 
tniki. Możliwe jest przy tym zastosowanie przerzutników typu D, JK oraz RS [6]. 
Przykład układu z tym ostatnim typem przerzutnika pokazano na rys. 7-33d. 
Przeskok z poziomu ,,1”* na poziom ,„0”* na zegarowym wejściu (C) tego przerzut- 
nika przełącza go w stan ,„,1”. Jednakże wówczas na wyjściu dodatkowego inwer- 
tera (NOT) dołączonego do inwersyjnego wyjścia (Q) przerzutnika pojawia się — 
z pewnym opóźnieniem — sygnał z poziomem „,,1”, który doprowadzony do 
wejścia sterowania asynchronicznego Cr [16] przerzutnika przełącza go ponownie 
do stanu „,,0”. Zaletą takiego układu [6] jest możliwość uzyskania bardziej stro- 
mych zboczy formowanych krótkich impulsów. Należy podkreślić wysokie walory 
eksploatacyjne demodulatorów impulsowych i ich naturalne dostosowanie do 
realizacji w formie monolitycznych układów scalonych. 


7.8. Szumy i zakłócenia w demodulatorach 


Jak to wielokrotnie podkreślaliśmy, demodulatory są układami nieliniowymi. 
Z tego też powodu, kiedy użytecznemu sygnałowi demodulowanemu towarzyszą 
szumy i zakłócenia — co w praktyce demodulacji często ma miejsce -—— obserwuje 
się dwie ważne cechy tych układów, a mianowicie: 

a) stosunek sygnału do szumu na wejściu jest nie tylko różny od stosunku sygnału 


użytecznego (zdemodulowanego) do szumu na wyjściu, ale ponadto wyraźnie 
zależy od poziomu sygnału, a także poziomu zakłóceń; 
b) poziom sygnału wyjściowego zależy od poziomu szumów i zakłóceń na wejściu 
demodulatora. 
Analiza wpływu zakłóceń w rzeczywistych demodulatorach nie należy do zadań 
elementarnych i w wielu przypadkach ma formę pewnych oszacowań czy rozwa- 
żań przybliżonych. Pomimo tego względy praktyczne skłaniają do jej zaprezento- 
wania, a zwłaszcza do wyciągnięcia z niej kilku ważnych wniosków. 


7.8.1. Szumy i zakłócenia w demodulatorach amplitudy 


Omawianie wpływu szumów i zakłóceń na pracę demodulatora amplitudy za- 
czniemy od najprostszego przypadku, w którym na wejściu działają równocześ- 
nie: 

a) sygnał użyteczny (niemodulowany) 


u;(t) = U;cos(Q,1+ 0.) (7-184) 
b) sygnał zakłócający (niemodulowany) 
u.(t) = U,cos(Q,t+g.) (7-185) 


Wypadkowa amplituda sumy tych sygnałów 
0,1) = VU2+U2+2U,U,cos(Q, —Q.)t 


określa wyjściowe napięcie u„,(t). Załóżmy, że rozważany demodulator spełnia 
warunek bezinercyjności dla obwiedni (okres obwiedni znacznie większy od stałej 


czasowej RC detektora, tzn. > RC), co pozwala napisać” [24] 


RM 
Q,-Q, 
Uwy(t) = PuU.(t) = yuV U2+U2+2U,U,cos(Q,— Q.)t (1-186) 


Przyjmijmy, że sygnał zakłócający jest duży, tzn. 


= = m, śl 


z 


Wówczas zamiast (7-186) możemy napisać? 


Kyy(t) * YU: V1+mż+2m,cos(Q0,—Q.)t 77 Z 


= 2 
RZ „„ó, / 1+ pa + m,cos(Q,— Q,)t (1-187) 
albo ostatecznie 
EEE ;-ES 
Uwy(t) £ y,] U2+ 27 + U,cos(62, — 62.) t (7-187') 


1 Zakładamy tutaj, że w całym zakresie zmian U,(r) skuteczność detekcji v„ jest stała, co od- 
powiada warunkom dużych amplitud. 


AE 1 
2) Korzystamy z zależności 1i+x > z p” 


11525 


52607 


Składową użyteczną jest ta część składowej stałej napięcia u„„(t), która powstaje 
w wyniku istnienia sygnału, tzn. 
jw U? 
= -1 
U 25, (7-188) 


Widać natychmiast, że składowa użyteczna ulega zmianom przy zmianach po- 
ziomu zakłócenia U,. Składnikiem zakłócającym jest natomiast ta część składowej 
stałej napięcia u,„„(t), jaka powstaje w wyniku działania zakłócenia, tzn. 


Ugs Yu U: (7-189) 
Za miarę stosunku sygnału do zakłócenia na wejściu można uznać 
U, 1 
Pzwe S U, SZ m, (7-190) 


natomiast ten sam stosunek dla wyjścia określają uprzednio wymienione skła- 
dowe stałe, tzn. 


zy 42 
z | cz | = 2pł,, | (7-191) 


Widać, że przy założonym dużym poziomie zakłóceń ( Peg -- > ) otrzyma- 


liśmy poziom zakłóceń na wyjściu p.w, znacznie większy od poziomu zakłóceń 
na wejściu. Można na tej podstawie stwierdzić, że w demodulatorze takim nastę- 
puje tłumienie sygnału przez silne zakłócenia. Stosując identyczną metodę postę- 
powania łatwo stwierdzić, że gdyby „duży** był sygnał użyteczny (U, > U.), wó- 
wczas nastąpiłoby zjawisko odwrotne, tzn. pz wy < Pzwe: 

Rozważmy teraz jakościowy charakter działania demodulatora amplitudy, gdy 
niemodulowanemu sygnałowi użytecznemu 


u,(t) = U,cosQ,t 


towarzyszy szum o stałej — w pewnym pasmie — gęstości widmowej. Za model 
takiego szumu można uznać zbiór n(n > 1) sygnałów sinusoidalnych o jednako- 
wych (określonych gęstością widmową szumu) amplitudach, zerowych fazach 
początkowych i częstotliwościach rozłożonych w małych odstępach (542) w pasmie 
Q,—AQ, 2,+AQ. Mamy więc sytuację pokazaną na rys. 7-34. Ponieważ na 
wyjściu demodulatora interesują nas jedynie składowe o małej częstotliwości, roz- 
ważmy, jakie może być ich pochodzenie. W tym celu zauważmy, że istnienie w de- 
modułatorze AM elementu nieliniowego pociąga za sobą wystąpienie zjawiska 
mieszania częstotliwości wejściowych. W jego wyniku powstają prądy o pulsacjach 
różnicowych, w rozważanej sytuacji ogólnie „„małych”**. 

Pierwszą grupę składowych prądu tego rodzaju tworzą pary [40]: sygnał — skła- 
dowe szumu. Z rys. 7-34b łatwo zauważyć, że największa pulsacja różnicowa 


D Inaczej można powiedzieć, że amplituda sumy wybranych dwu składowych widma jest modu- 
lowana sinusoidalnie (proces zdudniania) z częstotliwością różnicową i dlatego na wyjściu de- 
modulatora amplitudy powstaje sygnał o takiej właśnie — różnicowej — częstotliwości. 
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w tej grupie ma wartość wy = A, a ponieważ amplitudy i liczba par odpowia- 
dających każdej wartości w, = |+(2+4,| są jednakowe, to gęstość widmowa 
G,„(w) jest stała w funkcji pulsacji (rys. 7-34c). 

Drugą grupę składowych prądu tworzą pary: „.i-ta składowa szumu” — ,,j-ta 
składowa szumu”. Jeżeli modelem szumu o szerokości pasma 2AQ jest zbiór n 
elementarnych sygnałów sinusoidalnych, to wzajemne odstępy między nimi w skali 
pulsacji wynoszą 


2AQ 


nl 


ÓQ = 


(1-192) 


Liczba par, których różnica pulsacji wynosi 6Q© jest równa 
Noa) = nl (7-193) 
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uy(2) ru, (0) ru; (4) 


Układ 
selekt. 


a liczba par różniących się pulsacjami o wartość k * 62 wynosi 
Nęk.6Q) =n=k (k < n) (7-194) 


Składowe sygnału wyjściowego odpowiadające każdej z grup tych par mają jedna- 
kowe fazy początkowe i dlatego sumując się dają amplitudę wypadkową propor- 
cjonalną do ich liczby. W rezultacie gęstość widmowa G,,(w) tej grupy ma cha- 
rakter zilustrowany rysunkiem 7-34d. Gdyby amplituda U, sygnału wejściowego 
była zerowa, to G„,(») określałoby własności energetyczne szumu na wyjściu | 
demodulatora. Pojawienie się sygnału (U, 4 0) powoduje dodanie składowych 
o gęstościach G,„(w) i w rezultacie wzrost i modyfikację gęstości widmowej na 
wyjściu do postaci G,„,,(0) = G,,(0)-+ Gw,(w) — pokazanej na rys. 7-34e. 
Można pokazać, że gdyby obok szumu na wejściu demodulatora występował 
sygnał zmodulowany amplitudowo o q prążkach bocznych z każdej strony, wó- 
wczas'” w obrazie wypadkowej gęstości widmowej G,,.(w) wystąpiłoby (2q+ 1) 
skokowych załamań. Widmo napięcia wyjściowego ma składowe szybciej malejące 
ze wzrostem częstotliwości aniżeli składowe widma prądu G„,.(w) dzięki filtru- 
jącym właściwościom całkującego obwodu RC, zawartego w demodulatorze. 


Rys. 7-35. 
IDemodulator AM 
pracujący w 
obecności szumów 
i zakłóceń (a) oraz 
charakterystyki 
diody (b) 


Chcąc zatem obliczyć całkowitą moc szumów na wyjściu demodulatora w zada- 
nym pasmie należy nawet w tak prostym, jak rozważany, przypadku dokonać 
uciążliwych obliczeń. Sytuacje spotykane w rzeczywistości są znacznie bardziej 
skomplikowane, zwłaszcza wskutek tego, że widmo szumu wejściowego jest na 
ogół nierównomierne i ukształtowane układami selektywnymi poprzedzającymi 
demodulator, a ponadto równocześnie występują zmodulowany sygnał i ewentu- 
alne sygnały zakłócające. Aby pokazać, na czym od strony formalnej polega 
istota problemu, zwróćmy uwagę na rys. 7-35a. Doprowadzenie do wejścia wstęp- 
nego układu selektywnego: sygnału u,(£), szumu u,,(t) oraz zakłócenia u,(t) po- 
woduje wytworzenie na wejściu demodulatora wypadkowego sygnału stochas- 
tycznego 
Uz(t) = plu;, Usz; u.] 

i powiązanego z nim stochastycznego sygnału wyjściowego u>z(t). Demodulator 
opisują równania 


ip=i tik = fp(up) (7-195) 


u Patrz np. [41], str. 116. 


Up = U; —u> (7-196) 
że 2. du, 

ZE di (7-197) 
AOR k 
iR=— (7-198) 


prowadzące, w rozważanej sytuacji, do nieliniowego równania różniczkowego 
z wymuszeniem stochastycznym u;z(£) o postaci 

duaz 
dt 


uzg + RC = Rfplu+g— uU2g] (7-199) 
dla którego nie znamy ogólnego rozwiązania (w postaci skończonej). Jeżeli na- 
pięcie u,;(£) jest ukształtowane przez dostatecznie selektywny układ wejściowy, 
to możemy zapisać je w formie 


uz(t) = U;g(t)cos©4;(t) (7-200) 
Składową uz;(t) o małych częstotliwościach można wówczas wyznaczyć z rów- 
nania [24] 

d 2r 
; u; R j 
O ukówri = | olUngcos0,;-uz]d0,, (7-201) 
0 


Przy małych wartościach r rozwiązanie to można otrzymać metodą kolejnych 
przybliżeń w postaci [43] szeregu 


Ujz = UL + ru$ę + TZu$? + ... (7-202) 
gdzie 

u$ę = foluic=u$y1 
Wszystkie te upraszczające założenia nadal nie wystarczają dla otrzymania czy- 
telnego opisu napięcia wyjściowego uz(t). Dopiero dodanie założenia o apro- 


ksymacji charakterystyki diody dwoma odcinkami prostymi (rys. 7-35b) pozwala 
wyznaczyć uą;(f) w postaci zależności [24] 


TYu | dU,z(£) 


Użz(t) Z p, U4g(t)— T 


(7-203) 
| + — —arccosy, 
t fp 


Oznacza ona, że demodulator taki z punktu widzenia składowych napięcia wyjścio- 
wego o małych częstotliwościach — formowanych z obwiedni U;;(t) — jest 
w przybliżeniu równoważny filtrowi o transmitancji 


kr(jo) = yu(l +joTs) (7-204) 


T 


Up = TK" — (7-205) 
| + — —arccosy, 
R" fp 
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Widać, Że Tp < z = RC, co świadczy o tym, iż w rozważanym demodulatorze 
14 e 14 KJ . . 1 

(r — małe) równoważne pasmo szumów jest większe od pasma filtru (u, = — 
r 


i powoduje, że stosunek sygnału do szumu jest tutaj mniejszy aniżeli w tzw. de- 
modulatorze bezinercyjnym. 

Bezincercyjnymi nazywamy ogólnie takie demodulatory, w których filtr zawarty 
w układzie powoduje jedynie usunięcie składowych w.cz., natomiast praktycznie 
nie wpływa na składowe małej częstotliwości. Własności takie ma w szczególności 
demodulator z dostatecznie, ale niezbyt dużą stałą czasową RC, który z punktu 
widzenia szumów można uważać za układ z dynamiczną polaryzacją diody. Je- 
żeli przy tym ta stała czasowa jest ustalona zgodnie z zasadami omówionymi w p. 
7.6, a wartości sygnałów są stosunkowo duże, wówczas można założyć, że mamy 
do czynienia z demodulacją liniową. W takim przypadku składowa napięcia wyj- 
ściowego o małej częstotliwości uz;(t) ma przebieg zgodny z obwiednią sygnału 
wejściowego 


użz(t) = aUg(t) (7-206) 


Zbadajmy własności takiego demodulatora dla przypadku, w którym Sinusoi- 
dalnemu sygnałowi o pulsacji 42, towarzyszy wąskopasmowy szum o zbliżonej 
średniej pulsacji. Jak wiadomo [31], [44], szum taki ma postać prawie sinusoidal- 
nego przebiegu i może być opisany zależnością 


Usz(t) = A(t)cos[Q,t+0(1)] (7-207) 


Własności obwiedni A(t) takiego szumu przy zadanej wartości dyspersji ©? są następujące: 
a) rozkład gęstości prawdopodobieństwa 
—A2 


A 
p(A) = ze 7 (0< A < 0) (7-208) 
o 
b) wartość średnia amplitudy 


_ © m" 
A= ( Ap(A)dA = V=- .a £ 1,250 (7-209) 
[U 


c) średnia kwadratów amplitudy 


00 
A? = j A?p(A)dA = 20? (7-210) 
9 


Natomiast rozkład gęstości prawdopodobieństwa fazy jest równomierny, tzn. 


p(0) = sA (7-211) 
2. 


Dodanie do takiego szumu sygnału sinusoidalnego 
u;(t) = U,cosQ,t 
powoduje powstanie sygnału 


uz(t) = Uzz(t)cos[Q,t+y(1)] (7-212) 


z rozkładem gęstości prawdopodobieństwa amplitud [44] 


— Dig +U3 — — 
p(U,) = ma e z ZA (1-213) 
przy czym 

U1:> 0, 
natomiast By(x) — funkcja Bessela zerowego rzędu od argumentu urojonego. 


Przy sygnale opisanym zależnością (7-212) oraz przy założeniu, że w zależności (7-206) wartość 
współczynnika a = 1, otrzymujemy: 
1) składową stałą napięcia wyjściowego [31] 


0 
Uo = U1;(1) = j U, p(U+1,)dU, = 
0 


Cz OG? |, 3 U? U3 |] ze” ; 
= V-ż *a|Bo-gz) + gz |Po(zgz| +21|-gs) || SS 


2) średnią kwadratów napięcia wyjściowego 
„z 00 ad 
1:00) = | Uż,p(U,.)dU,, = 20*+U3 (1-215) 
0 


3) dyspersję sygnału wyjściowego 
ow, = U3,(1)—[U1,(0]12 = 207 +U3—UG (7-216) 


Przy U, == 0 składowa stała ma wartość Ua E V-- o i przy U, ;* © wzrasta do poziomu 

Uoc) danego zależnością (7-214). 

Przyjmijmy za miarę sygnału wyjściowego właśnie ten przyrost składowej stałej 
U = Ua) — Uoco (7-217) 

a za miarę poziomu szumów dyspersję daną zależnością (7-216). 

Stosunek mocy sygnału do mocy szumu na wyjściu wynosi wówczas 


R 2 
2 U, s) = Vz-d| 
(ZE) z | a > (7-218) 


202 + U? — UZ(s) 


Owy 


a. Sygnał słaby 


772 
S 


Przy słabym sygnale ( < ) rozwinięcie funkcji e"* oraz funkcji Bessela 


2 
u Rozkład gęstości prawdopodobieństwa fazy jest tutaj [44] 
1 "= "a 
p(y) = 39% +2 y w q(cosy)F(q y 2 cosy)e9 057 
r 


Y = 9—[62,—Oo]t-+ Qsz 

1 jeg > 
FX) >——— ( e 2 dz; 42, — średnia pulsacja widma szumów. 
2 Vżr 6 
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Bo(x) i B;(x) w zależności (7-214) w odpowiednie szeregi i uwzględnienie tylko 
pierwszych wyrazów daje 


EJ 1 uż 
Uqc) = Vż |! + 7 3a) (7-219) 


tażów „DE 
AU = Us — Uoco > zVż [0 202 (7-220) 


Widać, że sygnał wyjściowy AU, maleje przy wzroście poziomu szumów (tzn. 
wzroście 0). 
Dyspersja sygnału wyjściowego wynosi 


tzn. 


0%, R 207+ ŁZE z) = 
= ( = =) ( + i Jee? Z ( z = ao (7-221) 
Przy słabym sygnale z zależności (7-220) oraz (7-221) otrzymujemy więc 
A 2 (Zz) SE 
(0) zB 2 opia( | (1-222) 
= 20? 


Owy uż r (--7)2e* 


b. Sygnał silny 

. D> 
Przy silnym sygnale 52 
ptotyczne wartości”? By(x), B;(x), co daje 


> ) można do zależności (7-214) wprowadzić asym- 


= o? 
Uoc) = o.(i + 2U2 (7-223) 
i ostatecznie [31] 
2 rr2 
( a z R (7-224) 
Ów; 4 o 


s 
g2 


>l 


Porównanie zależności (7-224) oraz (7-222) pozwala stwierdzić, że w analizowanej 
sytuacji słaby sygnał jest silniej maskowany przez szumy, albo inaczej — wzrost 


s 


= poprawia stosunek sygnału do 


amplitudy sygnału (przy stałej wartości 
szumu. 


u Przypomnijmy, że dla x > 1 


e” 


yżnx 


Bzz) = 


Graficzną ilustracją omówionych zmian w sygnale wejściowym przy zmianach 
Cz 4 

stosunku > jest rys. 7-36 [41]. 

Jeżeli na wejście demodulatora obok wąskopasmowego szumu działa sygnał zmo- 
dulowany tonem sinusoidalnym, wówczas w procesach przekształcania widma 
powstaną dodatkowe składowe, wynikające z mieszania prążków bocznych ze 
składowymi widma szumu. Powoduje to znaczną komplikację analizy [45], przy 
czym istotnymi wielkościami wyjściowymi stają się: głębokość modulacji m, 
kształt charakterystyki amplitudowej układu selektywnego poprzedzającego de- 


a z b 
> eb 

30 6 40 m 

25 30 

20 20 
Rys. 7-36. Charakterystyki 
sygnału wyjściowego w liniowym 15 10 
demodulatorze sterowanym sumą ; U. $ 
sygnału sinusoidalnego vZĄ 
i wąskopasmowego szumu [41] 40 0 25 10 0 7 7 3 


modulator i jego pasmo 2A(2, oraz pulsacja graniczna filtru na wyjściu demodu- 


l i ; sA i 
latora wg (ox = >|. Podstawowymi parametrami sygnału wejściowego są w tej 


sytuacji: stosunek średniej mocy fali nośnej sygnału P,„, do średniej mocy szumu. 
na wejściu P,; we 


P, we 

FĘ we 

oraz głębokość modulacji m(0 < m < 1). 

Podobnie podstawowym parametrem sygnału wyjściowego jest stosunek mocy 
składowej podstawowej sygnału modulującego (odtworzonego sygnału pierwot- 
nego) P,„y(w) do mocy szumów P,, „, na wyjściu, określonej w pasmie filtru FDp 


A; = 


A> = P, wy(o) 
szwy 
Okazuje się [45], że wzajemne związki pomiędzy 4, i A; mają charakter pokazany 
na rys. 7-37. 
Zauważmy, że w tym przypadku także małym poziomom sygnału wejściowego 
(4, < 1) odpowiada nieproporcjonalne pogarszanie stosunku sygnału do szumu 
na wyjściu. Widać także, że przy dużych wartościach A, i dużych głębokościach 
modulacji m zanika wpływ kształtu charakterystyki wejściowego układu selek- 
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28 Sy =CoNSt 


Gg = const 


0 


3 


Pojed. obwód 
rezon.(RP!) 


tywnego. Fizycznie wynika to ze znacznego zmniejszenia roli procesów mieszania 
typu składowa szumu — składowa szumu na rzecz roli mieszania typu: składowe 
sygnału — składowe szumu. 

Należy wspomnieć jeszcze o przypadku, kiedy na wejście demodulatora oprócz 
przesyłanego sygnału zniodulowanego działają równocześnie wąskopa mowy 
szum oraz sygnał zakłócający. Powstają wtedy dalsze procesy tworzące składowe 
pasożytnicze sygnału wyjściowego demodulatora, a mianowicie: 

a) demodulacja sygnału zakłócającego, 

b) mieszanie składowych sygnału i zakłócenia, 

c) mieszanie składowych zakłócenia i szumu. 


dBĄ Ig A> 


o 


4 


Rys. 7-37. Charakterystyki liniowego demodulatora 
Filtr z charakt. amplitudy przy sterowaniu szumem i sygnałem 
prostokątną | zmodulowanym [45] 


Szczególnie groźne są efekty mieszania typu b, które przy wysokim poziomie 
zakłóceń [44] mogą dominować nad sygnałem właściwym (w). Analiza tych zja- 
wisk jest ogólnie bardzo uciążliwa i została przeprowadzona jedynie dla wybra- 
nych przypadków. 

Przykładowo [44], analiza taka została dokonana dla przypadku, kiedy wejściowy obwód selek- 
tywny ma pulsację środkową 42, zgodną z pulsacją sygnału ©, i charakterystykę prostokątną 
z szerokością 2AQ = 2r(2AF), sygnał zakłócający z amplitudą U, jest niemodulowany i tak 
odstrojony od Q,, że sygnał różnicowy |+Q,FQ,| leży poza pasmem wyjściowego filtru demo- 
dulatora o pulsacji granicznej Aw = 2rAf. Ponadto w rozważanym przypadku przyjęto, że: 

A) u,(t) = Us(t)cos[Qt+ g.] 


U,(1) = Usn[1 + m,6,(1)] 


(7-225) 


gdzie $,(1) — proces modulujący taki, że 
4) =0, maxjś(Dl=1, o: =ś(1)<1 
0< m, < 1 


B) charakterystyka diody jest opisana zależnością 


ip X I„e7Up (7-226) 
O) są znane: 
dyspersja szumu na wejściu demodulatora o 
Usn 
dwe F = 
y2 o 
U. YV2o (7-227) 
dy EF ———;, M2 F = 
Usn U: 


m, 0, tzn.a = 1+(m,G.)* 


Przy takich założeniach z odpowiedniej analizy otrzymujemy [44] 


e 

Ów) Boy.) V ż+->+1 
w. z = o 

= Az R a *yU. : — «flus, AF, a ASA 


WE za ABODO LIE 
a 
2 Gy 17 :) ar +1 
OL1 
(7-228) 
AF 2 
f(u,, AF, Af, ...) = qwemso, |/ —— RNE PRESEM 
2Af Af 
2, 2AF 
1-+ (mm.0;) i KÓW" ORA 


Z tej złożonej postaci wzoru (7-228) można jednak wyciągnąć następujące ważne wnioski”: 
1) przy bardzo silnym sygnale zakłócającym stosunek sygnału do szumu nie maleje do wartości 
bliskich zera, a jedynie do poziomu danego zależnością 


YMZOs U. SN AF r 
dwy | R i, AE dwe (7-228) 
Ta własność wynika z tego, że przy przyjętych założeniach oraz charakterystyce diody opisanej 
zależnością (7-226) wzrost zakłócenia U; powoduje wzrost poziomu sygnału użytecznego 
U; wy(w) na wyjściu. Przy innych charakterystykach elementu nieliniowego wniosek taki prze- 
staje być prawdziwy — czego dowodem są charakterystyki pokazane na rys. 7—38 [44]; 
2) przy małym poziomie zakłóceń z zależności (7-228) otrzymujemy? 
dw Z Jlus, AF, Af, ...) (7-228) 
Jeżeli mamy wówczas do czynienia z sygnałem zmodulowanym tonem sinusoidalnym z głębo- 
kością m == V2 msa:, wówczas 
AF 1 
dwy Z M Ż m m NM 7-229 
y dwe I ZA f = iż A ( ) 


> Wnioski te wynikają z własności funkcji Bessela Bo(x) i B;(x). 
v Zależność ta zachodzi niezależnie od charakterystyki elementu detekującego [44]. 
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Rys. 7-38. Wpływ poziomu 


ZLEJ 34 ng 88.6 — 3 4 56789100 


y zakłócenia U, na stosunek sygnału 
lil adzy Ć do szumu w demodulatorze 
LL A amplitudy [44] 


Przy dużym poziomie sygnału na wejściu (tzn. kiedy q„e — duże) dostajemy 


ka V ci 1-229 
dwy = m 2Af dwe (7-229) 
U. — małe "4 


dwe — duże 

Natomiast kiedy wartość q,„. jest mała, wówczas 
V AF 
2A 
dz; ay m Z ga, (1-229"') 

: pF 

U; — mał m 

0 a= ale 2AF 


Widać stąd zwłaszcza, że przy słabych sygnałach (qwe ć 1) demodulatory pogarszają stosunek 
sygnału do szumu. 


Innym ważnym wnioskiem jest stwierdzenie, że filtracja szumów przed demodu- 
latorem staje się w tych warunkach efektywniejsza od filtracji dzięki FDp za de- 
modulatorem. 


7.8.2. Szumy i zakłócenia w demodulatorach 
częstotliwości 


Rozważanie dotyczące tego złożonego zagadnienia rozpoczniemy od zbadania 
skutków pojawienia się na wejściu demodulatora FM sygnału właściwego, nie- 
modulowanego 


u,(t) = U,sinQ,t 


oraz sygnału zakłócającego 
uz(t) = U;sinQ.t (Q.ź Q) 
Ich suma może być opisana zależnościami 
Uye(t) = u,(t)+u.(t) = U„.(t)sinO(t) (7-230) 
U„.(t) = VU2+U2+2U,U,cos(Q,—Q.)t | (7-231) 
U, sin(Q, -0)t 


O() = Q,t+arct ERC RE" AERO RKA ZART 7-232 
©) z U, + U.cos(62, — 62.) t 
Dla małych zakłóceń (U, < U.) otrzymujemy 
U„e(t) z U,+U;cos(Q,—Q,)t - (7-231) 
61) z Q+- Gsn(Q,- 0)! E (7-232) 


Zauważmy najpierw, że w każdym przypadku zmiany fazy O(t) zależą jedynie od 


stosunku U: , a nie zależą od wartości bezwzględnych tych amplitud. Zauważmy 


s 
także, że przy U, < U, napięcie wypadkowe uwe(t) może być uważane za sygnał 
o modulowanej pulsacji 
00(t) _ 

AMG 


a więc dewiacja pulsacji wywołana zakłóceniami jest równa 


Q() = Q,+ (0,-0,) -c0s(0,-0)! (7-233) 


+ 


AQuz = 70.-0) | (1-234) 
Zwróćmy także uwagę na to, że zmiany pulsacji zachodzą sinusoidalnie z pulsacją 
różnicową (2, — Q,. 

Jeżeli teraz sygnał taki działa na demodulator z ogranicznikiem amplitudy”), 
wówczas możemy przyjąć 


U„,(w) = krpp(0) U,(0) 
uz(t) = Spl2() — So] 


m 
land 


U: 


rama (7-235) 


R Śp |0,+ (0, -Oycos(0,-0)1-0,) 


Oznacza to, że sinusoidalny sygnał zakłócający wywołuje sinusoidalny sygnał 
zakłócający na wyjściu demodułlatora o amplitudzie 


— U. 
U„yz(0.) = krp,(0z) Sp=-*©z 
yz(0z) FDp(©z) Sp U, s (1-236) 


0; = 12, — ©, | 


v Bez ogranicznika mielibyśmy w przybliżeniu 
uz(t) = SpUw.(t) [Q(1)—Qo] 
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JA 


a więc tym większy, im ((2,—42.) jest większe. Wynikają stąd natychmiast dwa 
istotne wnioski, a mianowicie, że istotny wpływ na poziom zakłóceń ma charakte- 
rystyka częstotliwościowa selektywnego obwodu wejściowego [dzięki której U, = 
= g(0,—Q,)], oraz że ważny wpływ na wyjściowy poziom zakłóceń ma charak- 
terystyka wyjściowego filtru dolnoprzepustowego Kspp(0). 

Jeżeli sygnałem zakłócającym są szumy, to wpływ ich składowej związanej z pas- 
mem elementarnym ÓF = 1 Hz można zinterpretować jako działanie zakłócenia 
„prążkowego” z amplitudą 


U,zap = V2Gw) (1-237) 


gdzie Gr, — widmowa gęstość mocy przy częstotliwości F (w przedziale óF'). 
Jeżeli ponadto [AR < U,, wówczas dla małych sygnałów zakłócających można 
przyjąć parametryczny model detektora, co prowadzi do superpozycji składowych 
zakłócających, tzn. 


a SY af PEB GO. (1-238) 


t=1 

Przy 

kępp(F; —F;) = kę = const dostajemy stąd znane przekształcenie „„bia- 
łego” widma szumów wejściowych [G,„.(F) = const] w widmo „trójkątne” [tzn. 
Gw, +|F;—F,|*]. 
Przedstawiony model powstawania wyjściowego sygnału zakłócającego ulega 
jednak zasadniczej zmianie, kiedy poziom szumów staje się zbliżony do poziomu 
sygnału. Wynika to głównie z tego, że istotnego znaczenia nabierają wówczas 
procesy mieszania” składowych widma szumu na diodach detekcyjnych, dające 
porównywalny efekt do procesów mieszania sygnału i składowych szumu. Prze- 
prowadzone ogólne analizy [45], [46] prowadzą przy tym do zależności tak zło- 
żonych, że ich wartość praktyczna wydaje się być znikoma. 
Jeżeli jednak oddzielnie będziemy poszukiwać wartości średniej sygnału wyjścio- 
wego, a oddzielnie jego charakterystyk widmowych, wówczas można otrzymać 
pewne zależności prowadzące do wniosków praktycznych. Jeżeli sygnałowi 
U,cos[(Q, + AQ)£] towarzyszy wąskopasmowy (normalny, stacjonarny) szum 
o dyspersji o i postaci 


U;..(t)cos[82,.(t1)+©;-(t)], gdzie (7:0) = 0 


to zapisując ich sumę w postaci 


Uwe(t) = U„e(t)cos [42,1 — p(t)] 
2, = 425-+ AL29 


możemy wyznaczyć rozkład gęstości prawdopodobieństwa pulsacji chwilowej 
p%) [47]. 


O Inaczej można mówić o zdudnianiu składowych i detekcji amplitudowej. 


Rozkłady takie mają postać pokazaną na rys. 7-39. Widać stąd, że umownie można 
mówić o „średniej częstotliwości”” takiego sygnału, rozumiejąc ją jako taką, której 
odpowiada największa wartość gęstości prawdopodobieństwa p(%). Następnie 
można założyć, że wartość średnia napięcia na wyjściu dyskryminatora FM będzie 
proporcjonalna do odchylenia tej wartości „średniej częstotliwości” od środkowej 


i ż : Qp 
częstotliwości dyskryminatora Fy = Żę” 


a p(F) 


0=5 
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Rys. 7-39. Rozkłady gęstości prawdopodobieństwa pulsacji sygnału złożonego z szumu i sinusoidy [47] 


Zastosujemy tę metodę postępowania dla sygnału zmodulowanego [44] 


t 
u;(t) = U,cos2r | [Fiot-+4, | ś.(r)dz| 
0 


zakładając, że sygnał modulujący Ś.(£) spełnia warunki 
E(1) =0 
max|6g,(t)| = 1 
Przyjmijmy dalej, że towarzyszy mu szum wąskopasmowy 
Mzz(t) == Usz(t)Cos[2WF;zot + Psz(1)] 
z warunkiem $sz(t) =0 
Można pokazać [44], że w takich warunkach „,średnia częstotliwość” sygnału wypadkowego 
wyniesie 
F() = IF+LE(O] He *5+Foc" "e 
U, (7-239) 
sz Yi 
Zakładając, że transmitancja filtru dolnoprzepustowego w dyskryminatorze spełnia warunek 
Krop(0) = 1 


dwe 


5407 


możemy napisać”? 
mm ny i 2 2 s Wy 
Kwy(f) = Uo = ZRSPIF()— Fo] = ZWSpIF(A—e ""e)+Fizoe ""—Fp] (1-240) 


gdzie F(r) — wartość średnia F(z) przy 6,(1) = 0 
Jeżeli częstotliwości środkowe: dyskryminatora (Fp) i widma szumu (Fszo) są jednakowe, to 
otrzymujemy stąd 

U = ZMSpAFsp(l—e ***) 


(7-241) 
AFsp = Fs— Fp = F;— Fsz0 


Zauważmy, że gdy przy U, == const poziom szumu na wejściu rośnie (o rośnie tzn. qwe maleje), 
wówczas średnia wartość napięcia na wyjściu Uo maleje, co można interpretować jako tłumienie 
sygnału przez szum. 

Z zależności (7-239) wynika także, że sygnał użyteczny na wejściu filtru FDp ma postać 


Usa — ŹrSp(l€ *"OŁE(1) (1-242) 


Tak więc i amplituda sygnału użytecznego maleje przy wzroście poziomu szumu i to tak jak 
funkcja 


Yi(qwe) = 1-e "e (7-243) 


pokazana na rys. 7-40. 


Q2 04 06081 2 3 4567810 Rys. 7-40. Przebiegi funkcji y;(qwe) oraz Y2(dwe) 


Jeżeli widmowa gęstość mocy sygnału modulującego Ś,(£) jest G; „e(/), to z zależności (7-242) 
wynika, że widmowa gęstość mocy sygnału na wyjściu demodulatora będzie 


G, w(f) = ayi(qw.)lż G, we(f) (7-244) 


Jest rzeczą ciekawą, że nieco mniejsze malenie tej gęstości przy dużym poziomie szumów wejścio- 
wych (q„e — małe) otrzymuje się w dyskryminatorach bez ogranicznika na wejściu. W takim 
przypadku bowiem [44] 


Gsw;(/) = ayż (we) U2ł, Gswe(f) s» 


© Mnożnik 2x wprowadzono dla uzyskania zgodności z zależnościami (7-235) i (1.236). 


gdzie . 


2 
4 „a __4we dwe 2 dwe 2 
y2 (qwe) sk 2 dweć 2 [20 ( 2 | + B ( z | ] 


Przebieg 72 = /(4we) także pokazano na rys. 7-40. 

W.dotychczasowych rozważaniach na temat wartości średniej napięcia wyjścio- 
wego u„, = UQ zakładaliśmy istnienie idealnego ogranicznika amplitudy. Oka- 
zuje się, że także parametry ogranicznika wpływają na przebieg demodulacji 
w obecności szumów [45]. Ilustracją tego wpływu jest rys. 7-41, na którym 


N 
to = = 
V 20 
gdzie: ' N4 —poziom idealnego ograniczania dwustronnego symetrycznego 


ogranicznika amplitudy, 
Ga — dyspersja sygnału wejściowego. 


dB 4 20lą ER 


10 


Rys. 7-41. Zależność wartości -20 
średniej napięcia wyjściowego 
demodulatora od poziomu szumu 


/ 
na wejściu (qwe) Oraz / A 


ograniczania amplitudy (60) [45] 30-75 R 0 10 30 


Znacznie trudniejszym zadaniem jest wyznaczenie widmowej gęstości 
mocy szumów na wyjściu demodulatora FM. Wynika to z tego, że trzeba 
w tym przypadku uwzględnić wyniki elementarnych procesów mieszania typu 
„Składowa szumu — składowa szumu” oraz „sygnał — składowa szumu”, przy 
czym należy uwzględnić wzajemne korelacje pomiędzy tak otrzymanymi składo- 
wymi szumu wyjściowego. Odsyłając zainteresowanych czytelników do prac źród- 
łowych na ten temat [46], [45], [47] podamy jedynie, że kiedy — przykładowo — 
na wejściu demodulatora działa sygnał sinusoidalny 


u;(t) = U;cosQ,t 


80 
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ŚOIG Gwe 
dA 


5427 


oraz szum z gaussowskim widmem energetycznym, symetrycznym!” względem 
42,, o postaci 


2 
Gzw.(F) = G2p|-»| WE -) | (1-246) 


wówczas widmowa gęstość mocy szumu przy q„, = O wyjściowego może być opi- 
sana zależnością [46], [47] 


ns=|l 


RE R> CE 
Gs: wy(/) = ZnAFz >. n Że ” (5) (1-247) 


Rys. 7-42. Przykładowa zależność widmowej 
gęstości mocy szumów na wyjściu demodulatora 
G:szw,(f) od częstotliwości i stosunku sygnału 
do szumu [47] 


U, 


Natomiast dla q,, = + 0 otrzymujemy gęstości energetyczne szumu wyj- 


yżo 
ściowego pokazane na rys. 7-42 [45], [47]. Widać z tego rysunku, że wynikające 
z zależności (7-238) „trójkątne” widmo szumów [tzn. paraboliczne zmiany 
Gsz wy(/ )] otrzymujemy jedynie dla dużych wartości stosunku sygnału do szumu 
(qwe > 5)i to jedynie w ograniczonym przedziale częstotliwości. 

Można natomiast pokazać [44], że gdy charakterystyka demodulatora [U9 = 
= f(4Q)] jest prostoliniowa, a ogranicznik amplitudy idealny (tzn. brak modu- 
lacji amplitudy), wówczas identyczną widmową gęstość mocy szumów wyjścio- 
wych otrzymamy także przy sygnale dostatecznie wolno modulowanym. To stwier- 


l Odpowiada to wejściowemu układowi selektywnemu o charakterystyce zbliżonej do gaussow- 
skiej (dzwonowej), pobudzanemu szumem zbliżonym do białego. 


dzenie pozwala wyznaczyć stosunek sygnału do szumu na wyjściu 


g = U) 
". V2aw 


dia przypadku kiedy F; = Fszo I qwe > 2--3, w postaci zależności [44] 


AF. 
dwy Ż£ V3 qweOsls V 73 (1-248) 
g 


gdzie: aż = £2(t) — dyspersja sygnału modulującego, 
I, — miara dewiacji częstotliwości, zdefiniowana zależnością 
(7-239), 
AF3 gs — pasmo 3 dB selektywnego obwodu wejściowego o dużej 
prostokątności (p £ 1), 
fą — częstotliwość graniczna filtru dolnoprzepustowego (FDp) 
w demodulatorze. 
Jeżeli częstotliwość f, jest równa maksymalnej częstotliwości sygnału modulują- 


cego fw i dla tej częstotliwości określimy indeks modulacji ( = e 
mod 
I 
Ów = — 
= ja 
to otrzymamy 
z AF 
dwy = V3 dwe0s ÓM = > (7-249) 
8 


Wynika stąd, że przy dostatecznie dużych sygnałach wejściowych (qwe > 2--3) 
powiększanie indeksu modulacji 6 poprawia stosunek sygnału do szumu na 
wyjściu. 
Wniosek taki nie jest jednak ogólnie prawdziwy i prowadzi do pojęć: sygnałów 
progowych, progu zysku itp. — jako określających takie wartości q„e, powyżej 
których modulacja częstotliwości pozwala uzyskiwać mniejszy poziom zakłóceń 
aniżeli np. modulacja amplitudy. 
Ostatnim parametrem sygnału wyjściowego demodulatora, któremu poświęcimy 
nieco uwagi, będzie jego średnia kwadratów (wartość skuteczna). 
Wyznaczenie tej wielkości także jest skomplikowane poprzez korelacje wzajemne 
poszczególnych składowych sygnału wyjściowego. Jednakże z przeprowadzonych 
analiz wynika [45], że załeży ona w sposób odmienny aniżeli wartość średnia sy- 
gnału i to zarówno od q,„e, jak też parametru ograniczania $9 = ZA Co więcej, 
a 
charakter tych zależności ulega zmianie przy przejściu od sygnału niemodulowa- 
nego (0 = 0) do sygnału zmodulowanego (0 4 0). 
Ilustracją tych stwierdzeń jest rys. 7-43, na którym liniami ciągłymi przedstawiono 
zależności uzyskiwane przy sygnale zmodulowanym (6 = 0, = const), natomiast 
liniami przerywanymi — ich odpowiedniki dla sygnału niemodulowanego (0 = 
= 0, = 0). 
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Rys. 7-43. Zmiany średniej 
kwadratów uż, i różnych 


No 


v36 


parametrów ograniczania ć9 = 


(No — poziom idealnego 
0 7 0 30 %0 dB ograniczania) [45] 


Zasadniczym wnioskiem, jaki należy wyciągnąć z przedstawionych powyżej roz- 
ważań na temat wpływu szumów i zakłóceń na pracę demodulatorów, jest stwier- 
dzenie, że układy te zmieniają stosunek sygnału do szumu w sposób zależny od 
poziomu każdego ze składników, przy czym na ogół przy krytycznych, tzn. małych 
wartościach sygnałów ulega on — wskutek nieliniowości — pogorszeniu. To właś- 
nie powoduje zainteresowanie detektorami (demodulatorami) fazoczułymi syn- 
chronicznymi, w których problem ten wygląda znacznie korzystniej. Jest to jednak 
temat złożony, wykraczający poza ramy tej książki, a omawiany np. w [44], str. 
64-75. 


7.9. - Demodulatory z pętlą sprzężenia 
fazoczułego (PSF)” 


Poza omawianymi poprzednio układami demodulatorów AM i FM coraz częściej 
są stosowane demodulatory wykorzystujące pętlę sprzężenia fazoczułego PSF. 
Ich podstawową zaletą jest wysoka jakość przetwarzania informacji. Pewną wadą 


V Punkt 7.9 został opracowany przez mgr inż. Grzegorza Czajkowskiego (Inst. Podstaw Elek- 
troniki Polit. Warsz.). 


natomiast złożona — wieloelementowa — struktura, która powoduje, że rozpo- 
wszechnienie takich demodulatorów stało się możliwe dopiero po podjęciu ich pro- 
dukcji w postaci monolitycznych układów scałonych. 
Jak wiemy”, podstawowymi podzespołami pętli PSF są: detektor fazy DF, filtr 
dolnoprzepustowy FDp oraz generator przestrajany napięciem GPN. Demodu- 
latory AM z pętlą PSF wykorzystują jej selektywne własności. Dla ich przedsta- 
wienia załóżmy, że pętlą PSF. chcemy wydzielić jedną z dwu częstotliwości f,, fą, 
zawartych w widmie sygnału doprowadzanego do wejścia. Niech częstotliwość 
f, znajduje się w zakresie zaskoku układu PSF, natomiast f, leży poza tym zakre- 
sem. W stanie ustalonym układ PSF będzie więc w stanie synchronizmu z sygna- 
łem o częstotliwości /, , co oznacza, że taka właśnie będzie częstotliwość sygnału 
wyjściowego. Sygnał ten nie będzie zawierać składowej o częstotliwości f, — co 
można interpretować jako jej idealną filtrację. Pasmo przenoszonych częstotli- 
wości jako odpowiadające zakresom zaskoku może być przy tym regulowane za- 
równo wzmocnieniem w pętli PSF, jak też charakterystyką częstotliwościową 
filtru dolnoprzepustowego FDp (patrz rozdział 5). Im pasmo FDp będzie mniejsze, 
tym zakres zaskoku PSF będzie także mniejszy, a więc pasmo przenoszone przez 
tego rodzaju filtr — węższe. Trzeba tutaj od razu podkreślić, że amplituda sygnału 
wyjściowego pętli PSF nie reaguje na zmiany amplitudy sygnału wejściowego. 
Natomiast zarówno faza, jak i częstotliwość sygnału ustalającego się w PSF w sta- 
nie synchronizmu są bezpośrednio zależne od tych parametrów sygnału wejścio- 
wego. Dodajmy jeszcze, że w przypadku detektora fazy zrealizowanego w postaci 
układu mnożącego powstaje w stanie synchronizmu przesunięcie fazy między 
sygnałami: wejściowym i wyjściowym, wynoszące 

Ap = 90*+arcsin BRM 

U, PSF 

gdzie: AG, =(2,—0, — różnica pulsacji sygnału wejściowego i pulsacji drgań 

własnych generatora GPN (przy u, = 0), 

U, — amplituda sygnału wejściowego, 

Kkpsk — wzmocnienie w pętli PSF. 
Ponieważ w ogromnej większości przypadków wartość kpss jest bardzo duża, to 
przesunięcie Ag staje się prawie stałe i bliskie 90”. 
Po tych uwagach wprowadzających przejdźmy teraz do omówienia demodulato- 
rów AM z wykorzystaniem pętli PSF. Najprostszy demodulator tego rodzaju 
przedstawia rys. 7-44. Zmodulowany sygnał wejściowy 


u„e(t) = U, |oos2yt+ F cos((2y — 0;) £+ a cos(Qytajt | 


jest wprowadzany na wejście filtru wąskopasmowego, mającego postać odpo- 
wiedniej pętli PSF. Jeżeli jego parametry zostaną odpowiednio dobrane, wówczas 
tylko sygnał fali nośnej znajdzie się w zakresie zaskoku i w stanie synchronizmu 


© Działanie układu PSF zostało omówione w rozdziałach 5 i 6. 
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Up cos Ryt + M eos 2y tj)t] 
hm 


na wyjściu tego filtru dostaniemy”? 
Up(t) % UgsinQyt 

Sygnał ten za pomocą przesuwnika fazy PF przekształcamy do postaci 
Ug(t) = UgcosQyt 


i podajemy na jedno z wejść układu mnożącego. 
Realizacja operacji mnożenia daje sygnał 


u,(t) = uwe(t)ug(t) = U„Ug+ U„UGcos2Qyt+ 
m 


*aBo 


U, UG [2coso;t+cos(20y-- 0;)t+ cos(202y+0;)t] 


Rys. 7-44. Układ 

blokowy prostego 
| demodulatora AM 
I z wykorzystaniem 

J pętli PSF 


filfr selektynny 
z pętlą PSF 


Z sygnału tego filtr dolnoprzepustowy FDp2 wydziela składowe o małych często- 
tliwościach, tworzące napięcie wyjściowe 


Uvy(t) = U, UG(1--mcoso;t) 


Widać, że zawiera ono składową stałą o wartości proporcjonalnej do amplitudy 
sygnału wejściowego U? oraz niezniekształcony sygnał modulujący (,,pierwot- 
ny”). W większości demodulatorów tego rodzaju sygnał uę(t) na wyjściu filtru 
PSF nie jest sinusoidalny, a zbliżony do fali prostokątnej o okresie Ty = GE 
Dzieje się tak dlatego, że generatory przebiegów prostokątnych są znacznie pros- 
tsze w realizacji, a równocześnie — jak pokazaliśmy w p. 7.6.2 — proces demodu- 
lacji w układzie z mnożnikiem nie ulega znaczniejszym zniekształceniom. 

Konkretny przykład takiego demodulatora AM z pętlą PSF z wykorzystaniem 
układu scalonego NE561 firmy SIGNETICS przedstawia rys. 7-45. Układ 
NES561 — pokazany na rys. 7-45a — zawiera wszystkie podstawowe podzespoły 
demodulatora, a mianowicie generator GPN (typu Bowesa) oraz dwa układy mno- 


© sin £2Qvf odpowiada przesunięciu fazy o 90”, co — jak mówiliśmy poprzednio — jest własnością 
układu PSF. = 

2) Ponieważ sygnał wyjściowy z filtru PSF ma amplitudę UG = const, to składowa ta może być 
wykorzystywana do automatycznej regulacji wzmocnienia ARW. 


żące: pierwszy wykorzystywany do demodulacji amplitudy sygnału wejściowego 
i drugi wykorzystywany jako detektor fazy w pętli PSF. 

Generator GPN składa się z przerzutnika astabilnego (T/1--T14, D2, D3, zew- 
nętrzna pojemność C,), źródła prądowego, określającego maksymalną zmianę 
częstotliwości generatora (730), źródła prądowego sterowanego napięciem różni- 
cowym (T22, 725) oraz zespołu źródeł prądowych o stałej wydajności (720 -- 124, 
D6ć, D7). Działanie takiego generatora wynika bezpośrednio z własności przerzut- 
ników astabilnych i jest szczegółowo przedstawione w drugiej części rozdziału oraz 
np. w [49]. 

Układy mnożące mają struktury omówione poprzednio w rozdziale 4. Pierwszy 
z nich (TI -- T4, T15, TI6) jest wykorzystywany do demodulacji amplitudy, a od- 
znacza się zastosowaniem rezystancji linearyzujących w emiterach 7/5 i 716, 
zmniejszających zniekształcenie nieliniowe wnoszone przez ten układ. 

Drugi z układów mnożących (T6-- TY, T17, T18) jest stosowany jako koincyden- 
cyjny detektor fazy (patrz rys. 7-13 do 7-15). 

Układ scalony NE561 zawiera ponadto stabilizatory napięcia (D8-- D13, DI, 126, 
T27) oraz wzmacniacz sygnału wyjściowego (710, TI9, T25, D4, D5). 
Demodulator zrealizowany poprzez zastosowanie tego układu scalonego jest po- 
kazany na rys. 7-45b. Sygnał wejściowy jest podawany na wejście przesuwnika 
fazy RC wprowadzającego przesunięcie o ok. 907"), a następnie na wejście pętli 
PSF. Pętla ta spełnia funkcję filtru selektywnego jak na rys. 7-44, z tym zastrzeże- 
niem, że filtr dolnoprzepustowy jest utworzony z rezystancji wyjściowej detektora 
fazy (układu mnożącego 2) R m 12 kQ i zewnętrznej pojemności Cz. Generator 
GPN jest wstępnie dostrajany pojemnością Cę oraz napięciem stałym wprowadza- 
nym na zacisk 6 układu NE561. Wyjściowy filtr dolnoprzepustowy tworzy rezy- 
stancja wyjściowa układu mnożącego / (R„, = 8 kQ2) z zewnętrzną pojemnoś- 
cią C;,. 

Inną wersję demodulatora AM z pętlą PSF przedstawia rys. 7-46. Zasadniczą 
cechą tego układu jest zastosowanie cyfrowego przesuwnika fazy. Generator GPN 
wytwarza sygnał prostokątny o częstotliwości dwukrotnie większej od częstotli- 
wości nośnej wejściowego sygnału zmodulowanego. Układ dzielący dwukrotnie 
(cyfrowy dzielnik z przerzutnikiem) wytwarza sygnał porównywany ze składnikiem 
fali nośnej sygnału wejściowego. W stanie synchronizmu pętli PSF przesunięcie 
fazy między sygnałem wejściowym a podanym przez dzielnik na wejście detektora 
fazy PF wynosi 90”. 

Jednocześnie sygnały prostokątne: z wyjścia PSF o częstotliwości 2Fyx i (przesu- 
nięty o 90” względem fali nośnej) z wyjścia dzielnika o częstotliwości Fy podawane 
są na wejście układu cyfrowego exclusive-OR. Jest to układ realizujący zależność 


F = ABR+AB 


a 4 przypadku przesunięcia fazy różnego od 90” w sygnale wyjściowym takiego demodulatora 
pojawiają się dodatkowe prążki w.cz., łatwe do odfiltrowania za pomocą wyjściowego filtru 
dolnoprzepustowego. Działanie tego układu jest identyczne jak układu z rys. 7-44, z tym zastrze- 
żeniem, Że przesuwnik fazy jest tutaj włączony przed filtrem z pętlą PSF. 
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z której wynika następująca tabela stanów 


ż 5 | 
7 0 I 
0 0 | 1 
AREMRE, 


Łatwo zauważyć, że na wyjściu tego układu cyfrowego 
otrzymamy sygnał prostokątny o częstotliwości Fy i ze- 
rowym — względem fali nośnej — przesunięciu fazy 
(Ag = 0). Sygnał ten jest już bezpośrednio przydatny 
do podania na wejście układu mnożącego dla realizacji 
omówionego uprzednio procesu demodulacji. 

Pętla PSF może być także wykorzystana do demo- 
dulacji sygnałów z modulacją amplitudy i ograniczo- 
nym widmem, którą omawialiśmy w p. 7.6.2. Przy- 
kładowo, demodulator dwu sygnałów jednowstęgo- 
wych z rys. 7-23 można zrealizować w postaci poka- 
zanej na rys. 7-47. Pętla PSF działa tutaj jako filtr 
wąskopasmowy, przy czym dla uzyskania wymaganych 
do prawidłowego działania demodulatora dwu sygna- 
łów fali nośnej przesuniętych względem siebie dokład- 
nie o 90” zastosowano generator GPN zawierający 


a — schemat ideowy układu PSF typu NE561 firmy Signetics [4], b -— zastosowanie 


Rys. 7-45. Przykład demodulatora z pętlą PSP 
układu z rys. a jako demodulatora AM 


w 

Ć > cz (patrz fragment obwiedziony linią przerywaną na rys. 
+ | 7-47) przerzutnik bistabilny, dzielący częstotliwość 
ka sZ% przez 2. Taka realizacja GPN pozwala uzyskać przebieg 
R ASA ROGE SS prostokątny o współczynniku wypełnienia dokładnie 

SE 0,5. 
S= _ Podanie takiego przebiegu na wejścia: kolejnego dziel- 
= nika częstotliwości przez 2 oraz bramki exclusive-OR 


powoduje ostatecznie wytworzenie dwu sygnałów 

ła o częstotliwości fy, przesuniętych wzajemnie w fazie 
| o 90” (patrz rys. 7-46). 

js Układy z pętlą sprzężenia fazoczułego PSF są stoso- 

wane również do demodulacji FM. Przykład takiego 

demodulatora przedstawiono na rys. 7-48. W układzie 

tym sygnał zmodulowany częstotliwościowo jest do- 

prowadzany do wejścia pętli PSP, a sygnałem wyjścio- 

wym jest napięcie sterujące generatorem przestraja- 

nym GPN. Parametry pętli są tak dobrane, że w ca- 

łym zakresie zmian częstotliwości sygnału wejścio- 

wego układ PSF jest w stanie synchronizmu, tzn. 

7 częstotliwość sygnału z GPN nadąża za zmianami 

częstotliwości sygnału z modulacją FM. Oznacza to 
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Rys. 7-46. Demodulator AM 
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Rys. 7-47. Schemat demodulatora AM dwóch sygnałów jednowstęgowych, zrealizowany 
z układem PSF (patrz rys. 7-22) 
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Rys. 7-48. Demodulator FM z układem PSF 


ug(t) 


jednak, że w trakcie pracy takiego układu napięcie sterujące GPN, jako linio- 
wo powiązane z jego częstotliwością, odpowiada zmianom częstotliwości sy- 
gnału demodulowanego, a więc jest dostatecznie bliskie do sygnału „,pierwotne- 
go” — modulującego. Jeżeli częstotliwość sygnału z generatora GPN zmienia się 
według zależności 


fat) =/11 + Eu,(t)] (7-250) 


gdzie:  fą — częstotliwość własna GPN (przy u, = 0), 

Ę — współczynnik czułości przestrajania GPN, 
a częstotliwość demodulowanego sygnału wejściowego jest sinusoidalnie zmienna, 
tzn. 


fwe > FU + A;f)sino,t] (7-251) 


to w stanie synchronizmu mamy /,(t) = /,„.(t), a to wobec (7-250) i (7-251) ozna- 
cza, że musi być 


u;(t) = u„,(t) = | SĘ JE aOsno | (7-252) 
ŚL fo fe 

W ten sposób stwierdziliśmy, że sygnał wyjściowy jest w takim przypadku sumą 
napięcia stałego o wartości zależnej od f/, i fy oraz zmiennego napięcia o przebiegu 
zgodnym z sygnałem modulującym (pierwotnym). 

Zazwyczaj częstotliwość własna f, generatora GPN jest równa lub bardzo bliska 
częstotliwości nośnej fy sygnału demodulowanego, dzięki czemu składowa stała 
sygnału wyjściowego staje się pomijalnie mała i możemy napisać 


Uug(t) = Uwy(t) Z z A(Osino (7-252) 
Zauważmy, że czułość demodulatora z pętlą PSF jest odwrotnie proporcjonalna 
do czułości przestrajania generatora GPN. Z tego względu w omawianych demo- 
dulatorach stosuje się z zasady generatory GPN o niewielkiej czułości przestra- 
jania, ale o szczególnie dobrej liniowości zmian częstotliwości w funkcji zmian u,. 
Można pokazać, że liniowość tego przestrajania decyduje o liniowości całego de- 
modulatora tego typu. 

Okazuje się, że spełnienie wysokich wymagań stawianych pod tym względem ge- 
neratorom GPN jest możliwe do spełnienia praktycznie wyłącznie w odpowied- 
nich układach RC. Jednym z takich częściej stosowanych układów GPN jest sy- 
metryczny generator Bowesa, pokazany na rys. 7-49a. Działanie 
tego układu ilustrują przybliżone przebiegi napięć i prądów, przedstawione na rys. 
7-49b. Wynika z nich w szczególności, że czasy, w których tranzystory TI i T2 
kolejno przewodzą i są w stanach zatkania, są liniowo powiązane z wydajnością 
źródeł prądowych /. Można pokazać, że częstotliwość generowanego sygnału 
w przybliżeniu wynosi 

I 1 


Ją Z 4 DC" (7-253) 
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Rys. 7-49. Symetryczny generator 
Bowesa przestrajany prądem 
a -— schemat ideowy, b — przebiegi 
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gdzie Up — napięcie na przewodzącym złączu (dla krzemu U, z 0,7 V), przy 

czym może ona osiągać w praktyce nawet wartości rzędu kilkudziesięciu MHz 

przy dobrej liniowości przestrajania. 

Należy dodać, że są znane inne układy generatorów przestrajanych GPN przy- 

datne do realizacji w formie monolitycznych układów scalonych, a odznaczające 

się znacznie lepszą liniowością aniżeli generator Bowesa. Jednakże ich wadą jest 

mała wartość maksymalnej częstotliwości generacji (nie przekraczająca ok. 

2 MHZ), co uniemożliwia ich zastosowanie w większości (np. radiokomunikacyj- 

nych) demodulatorów FM. 
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Natomiast demodulator z przedstawionym na rys. 7-45a scalonym układem PSF typu NES6l, 
zawierający generator Bowesa, pokazany na rys. 7-50 pozwala osiągnąć następujące parametry: 


maksymalna częstotliwość pracy fmax = 30 MHz 
maksymalny zakres trzymania 0,4 Fo 
źniekształcenie nieliniowe demodulacji < 03% 
amplituda napięcia wyjściowego przy 

dewiacji częstotliwości 0,05 fg 1V 

napięcie zasilające 15-—26 V 

prąd zasilania 10 mA 


Są to parametry zadowalające w bardzo wielu przypadkach. 

Należy jeszcze podkreślić, że aby można było stosować pętlę PSF do demodu- 
lacji FM, to jej zakres częstotliwości zaskoku oraz zakres częstotliwości trzymania 
muszą być większe od maksymalnej dewiacji sygnału wejściowego. Jest to oczy- 
wiste, ponieważ warunkiem pracy takich demodulatorów jest nadążanie często- 
tliwości z generatora GPN za zmianami częstotliwości sygnału wprowadzonego 
na wejście. 

Dodajmy wreszcie, że technika pętli fazoczułych jest obecnie gwałtownie rozwija- 
na, a dokładniejszym analizom działania takich układów są poświęcone liczne 
monografie, np. [48]-- [51]. 
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Dzięki takim — i innym, omówionym poprzednio — nowoczesnym układom elek- 
tronicznym staje się możliwe coraz doskonalsze i bardziej niezawodne wypełnianie 
różnorodnych funkcji układowych, a przez to aparatura elektroniczna coraz le- 
piej służy różnorodnym zadaniom. 
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— — bierne 124 
-— — LC 122 

—— RC 122 


Generator Bowesa 551 


Histereza 13, 14, 15, 52, 60 


Impulsowe dzielniki częstotliwości 302 

— modulatory fazy 425 

— układy dzielące 276 

— układy mnożące 271 

Impulsowo-fazowe wyzwalanie bramkowe 119 
Indukcyjność 

-— całkowa (statyczna) 15 

— doprowadzeń 17 

-—— krytyczna 103 

-— rozproszenia transformatora 83, 88, 89, 100 
— różniczkowa (dynamiczna) 15 

— „Średnia 49 

Intensywność uszkodzeń 28 


Karrektor 145 
Klucz tranzystorowy 178 
—- tyrystorowy 181 
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Kluczowane dzielniki częstotliwości 306 
Kompensacja 

— cieplna stabilizatora napięcia 139, 141, 155, 158 
— sumatorów 229 

— temperaturowa układów logarytmujących 243 


—— temperaturowa układów antylogarytmujących 249 
Kwadratory 266, 277 


Lampowe powielacze częstotliwości 290 
Liczące demodulatory FM 520 
Linearyzowana konduktancja (rezystancja) 9, 11 


Manipulacja 376 

Miara 

— dynamiki demodulatora FM 509 

—— jakości filtru 122 

— wahań napięcia wyjściowego stabilizatora 133 
— zniekształceń nieliniowych demodułatora FM 509 
Mieszacz 

— wąskopasmowy 323 

-—— z szerokopasmowym obwodem wejściowym 330 
Mieszacze 

— autodynowe (samodrgające) 322 

— bez kanału lustrzanego 346 

— diodowe 310 

-— kaskodowe 336 

— kołowe 320 

— mnożnikowe 337 

— szerokopasmowe 321, 344 

— z diodami tunelewymi 322 

— zrównoważone (symetryczne, przeciwsobne) 318 
— z tranzystorami bipolarnymi 323 

— Z tranzystorami unipolarnymi 332 

Mieszacze częstotliwości 

— nieodwracające 309 

— odwracające 309 

Mieszanie (przemiana) częstotliwości 40, 47, 52, 308 
Mnożniki 

— gausotronowe 253 

— halotronowe 252 

— transkonduktancyjne 256 

— z tranzystorami unipolarnymi 253 

Model 

— diody 17 

— dynamiczny tranzystora bipolarnego 21 

— Ebersa-Molla 18 

— Gummela-Poona 21 

— JFFT 25 

— MOS FET 26 

— Shichmana-Hodgesa 27 

— tranzystora bipolarnego 17, 24 
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-— tyrystora 29 

— układu scalonego 27 

Modelowanie 

— elementów nieliniowych 3, 4 

— — liniowych 3 

Modulacja 

— analogowa 376 

— cyfrowa 377 

— skrośna 45, 58 

-— złożona 377 

Modulator 28 

— Armstronga 419 

— impulsowy „,Serrasoid”” 426 

— kołowy (pierścieniowy) 403 

— krzyżowy 405 

— Zeitlenki-Kamieńskiego 422 

Modulatory 

-— fazy (PM) 419 

— kąta 417 

—. kluczowane 405 

— mnożnikowe 399 

—. zrównoważone 400 

Modulatory amplitudy (AM) 377 

-— — anodowe 388 

— m bazowe 386 

— — diodowe 397 

-— — emiterowe 386 

-— — kolektorowe 395 

— -— neutralizacja 397 

—— — $iątkowe 384 

-— — Ze zmianą kąta przepływu 380 

—--— ze zmianą rozpływu prądu 387 

-—-— z jedną wstęgą boczną (SSB-SC) 412 

—.-— z wytłumioną falą nośną (DSB-SC) 399 

Modulatory częstotliwości (FM) 434 

— — dwukanałowe 452 

— — ze sterowanymi elementami reaktancyjnymi 
(S.F.R.) 439 

—— —. Ze sterowanymi generatorami RC 

Modulatory SSB-SC 

— z kompensacją jednej wstęgi 414 

— z wielokrotną modulacją 413 

Modulatory z pętlą sprzężenia fazoczułego (PSF-PLL) 
428 


Napięcie dyfuzyjne 11 

Nieliniowa transmisja 39 

Nieliniowy element indukcyjny 15 
Niesterowane stabilizatory prądu 145 
Niezawodność 28 

— filtru 122 


Obwody rezonansowe z nieliniowymi reaktancjami 
47 

Ograniczniki amplitudy 487 

Oporniki wyrównawcze 81, 119 

Optymalizacja filtru 123 

Optymalizacja mnożników  transkonduktancyjnych 
259 


Parametry 

— mieszaczy 312 

— -— tranzystorowych 329 

— stabilizatorów napięcia 132 

Pętla sprzężenia fazoczułego PSF (PLL) 367 

Podwajacz 

— częstotliwości 58 

— napięcia Delona (mostkowy, równoległy) 90 

— — Villarda (szeregowy, z diodą pompującą) 93 

Pojemność 

— całkowa (statyczna) 13 

—— dyfuzyjna 12, 13, 17, 21, 297 

— efektywna 14 

— nominalna warikonda 14 

— oprawki 17 

— różniczkowa (dynamiczna) 10, 13 

— równoważna 14 

— „„Średnia” 48 

-—— złączowa 12, 17, 21, 296 

Potencjometryczny układ różnicowy 234 

Powielacz 

— dwudiodowy 286 

— napięcia n-krotny 93 

Powielacze częstotliwości 28, 64, 281 

— —— synchronizacyjne 281, 300 

— — waraktorowe 293 

— — z nieliniowymi dwójnikami 
283 

—— — z odcięciem przepływu prądu 289 

— — z pętlą sprzężenia fazoczułego 369 

Powiełanie częstotliwości 39 

Programowane generatory 372 

Projektowanie przetwornic 216 

Prostowanie 39 

Prostownik 

-— mostkowy (Graetza) 84, 86 

— regulowany 105 

— ze stabilizowanym napięciem wyjściowym 145 

— z obciążeniem indukcyjnym 96 

— — — pojemnościowym 78, 84 

— — — złożonym 102 

Prostownik regulowany 

— — z obciążeniem indukcyjnym 111 

— — — — pojemnościowym 114 


rezystancyjnymi 


Prostowniki 76 

— powielające napięcie 90 

— przetwornic prądu stałego 218 
Przemiana 

-— (mieszanie) częstotliwości 40, 47, 52 
— zwrotna 347 

Przetwornice (inwertery) 210 

— prądu stałego 210 

-— przeciwsobne 211 

— ze wzmacniaczami mocy 214 
Przetwornik Gilberta (do mnożników) 262 


Regeneracyjne dzielniki częstotliwości 303 
Regulacja poziomu napięcia odniesienia 143 
Relaksacje 56 

Rezonanse wyższych rzędów 52 

Rezystancja 

— dynamiczna (różniczkowa, przyrostowa) 5, 17 
— — diody Zenera 137 

-— przyrostowa (różniczkowa, dynamiczna) 5, 7 
— statyczna 4 

—— transformatora 83, 85 

— wyjściowa prostownika 77 

—— — stabilizatora 132, 151 

— zastępcza 82 

Równanie Van der Pola 34 

Równoległe stabilizatory napięcia 147, 148 

— — prądu 172 

Równość Groszkowskiego 69, 295 


Scalone stabilizatory napięcia 159 

Skoki fazy 64 

Skuteczność prostowania 76, 89 

Sprawność napięciowa 122 

Stabilizatory 

— astatyczne 201 

— elektromagnetyczne 206 

— hybrydowe 200 

-— magnetyczne 203 

-— napięcia 147 

— napięcia zmiennego z regulacją tyrystorową 208 
— napięć zmiennych 202 

— napięciowo-prądowe (krzyżowe) 175 

-— niesterowane (parametryczne) 135 

-— prądu 170 

— sterowane (kompensacyjne) 147 

-— — napięcia zmiennego 206 

-— wysokiego napięcia 168 

Stabilizatory kluczowane 176 

—— — ze sterowaniem podstawą impulsów 183 
-— — z modulacją szerokości impulsów 189, 190 
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— — z modulatorami progowymi 184 

— — z pomocniczym stabilizatorem 200 
Stabilizatory z kluczem 

— — równoległym 196 

— — szeregowym 193 

Stabilizatory z niepełnym kluczowaniem 199 
Stabilizatory z rezonansem prądów 204 
Stabilność mieszaczy 347 

Stany przejściowe 31, 66 

—-— w filtrze 123, 131 

Stosunkowy demodulator FM 516 
Sumatory 224 

Sygnały 

— pierwotne 376 

-— regulacyjne (bramkowe) 118 

— wtórne 376 

Symbole rodzajów modulacji 377 
Synchronizacja 63 

Szczytowy detektor inwertujący 479 
Szeregowe stabilizatory 

-— — napięcia 147, 148, 153 

— — prądu 170 

Szumy mieszaczy 350 

— — diodowych 350 

— — mnożnikowych 363 

— — z tranzystorem bipolarnym 357 


— — z tranzystorami unipolarnymi 365 
Szumy w demodulatorach 524 


Tłumienie drgań 63 

Tłumienie sygnałów słabych przez silne 42 
Transformator sieciowy 76 

Tranzystor regulujący 161 

Tranzystorowe powielacze częstotliwości 292 
Tranzystorowe układy logarytmujące 241 
Tyrystor 9, 106 

— symetryczny 106 

— wyłączalny 106, 111 


Układ Crosby'ego dostrajania pulsacji średniej 447 

Układy 

— antylogarytmujące (wykładnicze, eksponencjalne) 
246 

-—— dzielące 272 

— logarytmujące 1, 237, 241 

— odejmujące 232 

— operacyjne 223 

— powiększające dewiację częstotliwości 425 

— pseudoliniowe 2 

— sumujące (sumatory) 224 

-—- wyzwalania zależnego (nadążnego) 120 
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Układy mnożące 1 Wtórne powielanie częstotliwości 297 
—— z logarytmowaniem i antylogarytmowaniem Wyłączanie tyrystora 181 
268 Wytwarzanie sygnałów kombinowanych 46 


Układy mnożenia 

-— bezpośredniego 251 

— pośredniego 264 Zabezpieczenia 

— filtrów aktywnych 128 

— przetwornic 217 

— stabilizatorów napięcia 164 
Zakłócenia w demodulatorach 524 
Zależność Manleya-Rowe'a 72 

Zasilacz 28, 75 

Zastępcza indukcyjność 9 

— pojemność 8 

Zestawny tranzystor regulacyjny 163 
Zjawiska pasożytnicze 3, 37 

Złożone modulatory kolektorowe 397 
— sterowane elementy reaktancyjne 445 
— układy operacyjne 276 

Zmniejszanie głębokości modulacji 44 
Zniekształcenia informacji 45 
Zrównoważony modulator tranzystorowy 402 


Waraktorowo-tranzystorowe powielacze częstoliwoś- 
ci 299 

Warikap 10, 53, 56 

Warikapowe modulatory FM 437 

Warikond 10, 13, 16, 53 

Własności energetyczne obwodów 

— — — z nieliniowymi reaktancjami 71 

— — — 7 rezystancjami 67 

Włączenie tyrystora 

— anodowe 106 

— bramkowe 106 

Wrażliwość układów nieliniowych 58 

Współczynnik 

—— filtracji 122, 125, 126 

— głębokości modulacji 379 

-— stabilizacji napięcia 132, 134, 151 

— — prądu 134 

— termiczny diody Zenera 137 Źródła prądu 173 

— tętnień 77, 86, 101, 104, 114, 135 — napięcia odniesienia 140 


